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Introduction Générale  
Contexte et Motivations 
Les trente dernières années se sont vues, marquées dans les télécoms, par l’avènement du 
numérique. Depuis la vieille méthode de communication : le télégraphe inventé en 1836, en 
passant par l’invention du téléphone en 1876, la transmission de la voix était la principale 
forme de communication. Les opérateurs n’ont commencé la diffusion de l’image qu’avec la 
découverte de la télévision vers la fin de la deuxième guerre mondiale. La télévision étant 
unidirectionnelle, l’utilisateur ne pouvait contrôler les données programmées. Et ce n’est qu’à 
partir de 1969, avec l’invention d’Arpanet, premier réseau dans le monde à utiliser les 
protocoles TCP/IP que Internet a vu le jour et depuis, n’a cessé de s’accroître et nous 
surprendre. De nos jours, presque tous les services de données et de la voix sont transmis via 
le réseau IP (VoIP et IPTV). Avec les services de vidéo à la demande (VoD), l’utilisateur 
dispose d’un accès au contenu vidéo n’importe où et n’importe quand avec les moyens 
technologiques disponibles.  
L’accès à Internet haut débit et aux services multimédia a pu jusqu’alors être déployé sur les 
réseaux à base de cuivre grâce à la technologie xDSL (Digital Subscriber Line). Cependant, 
l’enjeu de cette technologie en termes d’énergie et de bande passante est devenu un sujet 
problématique dès le début des années 2000 avec l’explosion d’Internet et des technologies 
numériques. A titre d’illustration de ce phénomène grandissant, la Figure I.1 rend compte du 
nombre de communications estimées en une minute sur le réseau IP.  
 
Figure I.1 : 60 secondes de communications IP (données go-globe) [1]. 
Dès lors, les opérateurs ont commencé par envisager un déploiement de la fibre optique pour 
les réseaux d’accès. Dans ce contexte, la transmission sur fibre optique est généralement 




L’architecture réseau permettant d’apporter la fibre jusqu’à destination de l’abonné dit 
FTTH/B (Fiber-To-The-Home/Building) est la plus déployée des réseaux d’accès optiques. 
D’après une récente étude [2], c’est la Chine le grand leader en termes de déploiement massif 
de réseaux d’accès optiques avec plus de 60% d’abonnés FTTH/B et 90% de la population 
ayant accès à la fibre optique. Les contraintes en termes de bande passante pour les réseaux 
d’accès optiques de nouvelles générations sont imposées par l’avènement de services 
multimédia sur IP tels que l’Ultra HD (>180Mb/s), la 3D HDTV (100Mb/s), les jeux en ligne, 
l’Internet, le cloud service et « l’Internet du Tout-Connecté » de demain. Les deux derniers 
services nécessitent des débits importants pour le transfert de fichiers entre l’utilisateur et les 
centres de données. D’après les prévisions de Cisco pour 2017 [3], plus des 73% du trafic 
total seront exploités par les services vidéo (Vidéo sur Internet et sur IP) tandis que le reste 
sera partagé entre les services de partage fichiers. Dans cette prévision, le Moyen-Orient et 
l'Afrique sont les continents où le trafic global est faible en comparaison à l'Europe, 
l'Amérique et l'Asie (Figure I.2). D’après les prévisions de « TeleGeography », la demande de 
bande passante internationale de l'Afrique devrait croître à un taux annuel global de 51% entre 
2012 et 2019 [4].  
 
Figure I.2 : Projections CISCO pour le Trafic IP global de 2012 à 2017 [2].  
Le Bénin, tout comme les pays de l’UEMOA (Union Economique et Monétaire Ouest 
Africain) s’est intéressé à ce nouveau support de transmission par le déploiement 
d’interconnexions fibrées avec ses pays voisins (Figure I.3) et du câble SAT3/WASC/SAFE 
mené par l’équipementier télécom Alcatel-Lucent permettant de presque doubler la capacité 
du système qui opère désormais de 420 Gb/s à 920 Gb/s dans le segment Nord et de 340 Gbps 
à 800 Gb/s dans le segment Sud. D’une longueur totale de 1357 km environ, les liaisons en 
fibres optiques déployées équipent les principales artères de transmission du réseau fibré de 




Est, Ouest et Nord comme illustré à la Figure I.3(b). Malgré l’existence de ces artères fibrées 
déployées par l’opérateur historique des télécoms (BTSA), le débit moyen d’une connexion 
est de 64 à environ 128/1024 Kb/s [3]. Cette infrastructure fibrée reste largement sous-
exploitée à l’intérieur du pays car tout seulement utilisée avec les états frontaliers pour le 
transit des flux vers l’international, donc presque inexploitée (12% d’utilisation) à l’intérieur 
du pays.  
 
Figure I.3 : (a) Déploiement Câbles Sous-Marin en Afrique et dans la méditerranée [5]– 
    (b) Réseau béninois de fibre dans l’état actuel (en rouge) et perspectives (en bleu) [6]. 
Les seules technologies d’accès couramment utilisées au Bénin tout comme dans la plupart 
des pays en développement sont des réseaux sans fil ou filaires sur cuivre (VSAT, Wi-Fi et 
xDSL). Ces déploiements sont la preuve vivante de la stratégie régionale du pays qui, depuis 
sa participation au consortium mené par Alcatel et France Télécom dénommée « Orange » 
depuis 1
er
 Juillet 2013, ambitionne de jouer un rôle important dans la sous-région. Notons 
qu’avec la saturation des réseaux télécoms ainsi que les coupures intempestives et le délestage 
rencontrés par les abonnés de la société d’électricité du Bénin, cette ambition se trouve freinée 
et actuellement difficile à atteindre. Avec la mise en place de l’ARCEP (Autorité de 
régulation des communications électroniques et des postes), dès que les politiques prendront 
les résolutions nécessaires à travers les programmes tels que : le WARCIP-Bénin (West 
Africa Régional Communications Infrastructure Program-Bénin), l’AGeNTIC (l’Agence pour 
la Gestion des Nouvelles Technologies de l’Information et de la Communication), l’ABSU-




Poste), ils pourront alors accompagner la volonté des opérateurs télécoms dans un 
déploiement à grande échelle de réseaux d’accès haut débit. Dans le souhait de transformer le 
Bénin en « Capitale Numérique de l’Afrique », le gouvernement a introduit la réforme des 
télécoms et l’amélioration de l’accès au NTIC, dans son programme de développement. Ainsi, 
les programmes e-Bénin (2010-2015) et WARCIP (2012-2017) financés par la banque 
mondiale ont été initiés pour accroître la portée géographique des réseaux à large bande et 
réduire les services de communication dans le territoire. Le projet WARCIP, financé à hauteur 
de 35 millions de dollars a récemment permis l’atterrissage à Fidjrossè (Ouest de Cotonou) du 
deuxième câble sous-marin (ACE : Africa-Coast to Europe) [7] en renfort au câble sous-marin 
SAT3/WASC/SAFE déjà existant depuis 2002 pour un déploiement haut débit dans l’accès.   
Mon travail de thèse a consisté à proposer des solutions qui pourront être envisagées dans 
les réseaux d’accès du futur et qui prennent en compte la problématique de faibles coûts de 
déploiement. Pour ce faire, j’ai travaillé en me référant aux déploiements actuels des réseaux 
d’accès optiques passifs PON (Passive Optical Network) et à la vision futuriste des opérateurs 
européens et organismes de normalisation internationaux concernant les futurs déploiements à 
l’horizon de 2025. 
A ce jour, dans les pays développés, la fibre se rapproche de plus en plus près des 
utilisateurs finaux. Le but est que chacun soit connecté chez lui, au réseau fibre optique par le 
déploiement des réseaux de déserte et d’accès jusqu’à l’intérieur du logement et les locaux 
professionnels (Figure I.4).  
 
Figure I.4 : Données ARCEP : déploiement progressif de la fibre optique. 
Cependant, bien que les réseaux à fibre optique permettent d’atteindre des débits de 




que les traitements électroniques avant modulation et après détection. Pour surmonter ces 
limitations et optimiser la transmission, différentes techniques de multiplexage et de codage 
sont envisagées. De même, le besoin croissant en termes de débit conduit à une augmentation 
du coût des composants optoélectroniques. Ainsi, la réduction du coût des composants 
émetteurs/récepteurs des futurs réseaux optiques (essentiellement dans l’accès), est l’un des 
défis majeurs des opérateurs dans leur course au déploiement. Il est alors nécessaire de 
trouver des moyens d’augmenter le débit permettant la réutilisation des infrastructures déjà 
existantes pour une rentabilité bas coût possible. La plupart des architectures de réseaux 
d’accès optiques sont basées sur l’utilisation de la modulation NRZ-OOK (Non-Return to 
Zéro On-Off Keying) compte-tenu de ses émetteurs-récepteurs à faible complexité. Ce format 
de modulation n’émet qu’un seul bit d’informations par symbole. Cependant à cause du 
produit (débit×portée) limité par la dispersion chromatique de la fibre et des caractéristiques 
de l’émetteur, déployer du NRZ-OOK représente une limitation pour les futures générations 
de réseaux d’accès optiques. En clair, de nouvelles technologies doivent être considérées 
pour répondre aux besoins futurs tout en maintenant les plus bas coûts possibles en termes de 
fonctionnement et de déploiement (composants et réseaux). L’utilisation de techniques de 
modulations avancées présentant non seulement une efficacité spectrale (rapport entre débit et 
bande passante utile) meilleure que le NRZ mais aussi dotées d’une très grande robustesse 
contre les IES (Interférences entre Symboles) induites par la dispersion chromatique de la 
fibre, permettrait d’améliorer les performances systèmes. Les modulations multi-porteuses 
dont l’OFDM [8] (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) présentent ces avantages. Le 
traitement par les DSP (Digital Signal Processing) est aussi un moyen d’améliorer les 
performances des communications optiques par l’utilisation de codes correcteurs d’erreurs 
(FEC : Forward Error Correction). Les formats de modulations avancées plus spécifiquement 
les techniques OFDM ont été largement utilisées dans les radiocommunications tout comme 
en transmissions sur cuivre (techniques xDSL) où elles portent le nom de techniques DMT 
(Digital Multi Tone). Ainsi, de par sa maturité et l’existence sur le marché de composants 
optiques, l’introduction de la technologie OFDM dans les communications sur fibre optique 
se justifie par la nécessité non seulement d’augmenter le débit de transmission (donc 
d’accroître la capacité de transport), mais aussi d’utiliser des composants optiques semblables 
à ceux déjà maîtrisés en optique sans fil. La détection directe de l’OFDM est un bon choix 
pour les applications dans le PON [9] à cause du revenu bas coût de l’architecture de leurs 




Notre projet de thèse se veut dans ce contexte, d’être un moyen pour renseigner les 
métropoles de pays en développement sur les avantages et contraintes liés aux technologies à 
même d’exister dans les prochaines générations de réseaux d’accès optiques. Cette étude est 
le résultat d’un travail conjointement effectué entre le laboratoire XLIM au département 
Composants Circuits  Signaux et Systèmes Hautes Fréquences (en France) et le Laboratoire 
d’Electrotechnique de Télécommunication et d’Informatique Appliquée (LETIA) de l’EPAC 
(Ecole Polytechnique d’Abomey-Calavi) au Bénin. Elle traite dans un contexte bas coût du 
métropolitain, des potentialités offertes par l’OFDM en termes d’augmentation de portée, de 
débit et de taux de partages pour les futurs réseaux d’accès PON [9]-[12]. L’ensemble de 
l’étude est basé sur l’implémentation de certaines techniques OFDM non encore démontrées 
dans le cas de liaisons optiques sur fibre. Quant aux composants simulés, leurs paramètres 
sont issus de mesures expérimentales menées dans le cadre de projets collaboratifs type ANR 
(Agence Nationale de la Recherche) auxquels a participé XLIM. 
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Contribution de la thèse 
Le travail présenté dans cette thèse traite principalement des potentialités de l’OFDM 
optiques pour son déploiement dans les futurs réseaux d’accès PON dans un contexte « bas 
coûts » et de montée en débit. Nos contributions portent sur : 
 La proposition d’un document pédagogique sur l’état de l’art des réseaux d’accès 
optiques : Cette étude expose le concept des réseaux optiques, leurs architectures ainsi que 
les normes et spécifications retenues pour les futures générations de réseaux d’accès 
optiques. Ceci est fait dans le but de préparer un document pédagogique en télécoms 
optiques pour l’EPAC. 
 La proposition de l’algorithme MET (Minimization and E-Tight) comme nouvelle 
alternative au Levin-Campello (LC): Après une étude fournie sur la propagation dans la 
fibre optique, nous avons montré l’impact des paramètres des composants sur la 
transmission ainsi que la caractérisation du canal de transmission. Pour le cas de canaux 
sélectifs en fréquence où les performances du NRZ-OOK sont limitées à haut-débit, nous 
avons montré l’intérêt de l’OFDM. L’algorithme du Levin-Campello (LC) est une 
solution pour maximiser le débit de transmission de l’OFDM sur fibre. Par contre, 
l’algorithme LC est souvent implémenté, soit que pour des critères de SER ou pour des 
valeurs de BER prédéfinies dans des tables de gap en SNR. Dans le dernier cas, le gap est 
supposé constant quelle que soit la constellation (Cf. Tableau 2.3) : ce qui en théorie, n’est 
pas toujours vrai. Nous proposons dans ce contexte, pour toute valeur de BER cible, 
l’algorithme MET basé sur la deuxième étape de la méthode LC où le gap est estimé par 
sous-porteuse et non constant quelle que soit la constellation. Cet algorithme est présenté 
et les résultats obtenus comparés à ceux issus de la méthode LC. 
 L’amélioration des performances BER et la complexité de calcul des 
modulateurs/démodulateurs OFDM optiques : Pour générer des signaux réels en OFDM 
conventionnel, on réalise une symétrie hermitienne des symboles à l’entrée du bloc IFFT 
de l’émetteur OFDM. Cette symétrie hermitienne utilise la moitié des sous-porteuses 
disponibles pour la transmission. Ainsi, la transmission de N symboles nécessite 
l’utilisation de blocs IFFT/FFT de taille 2N. Ceci augmente par conséquent la complexité 
du système et l’énergie consommée par le système de transmission. Une approche moins 
gourmande en complexité de calcul consiste à générer un signal OFDM complexe à partir 
des N symboles et ensuite de juxtaposer dans le temps, les parties (réelle & imaginaire) du 
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signal complexe. Il en résulte un signal OFDM réel de taille double du signal complexe. 
Cette nouvelle approche OFDM est baptisée « New OFDM » et ses performances en 
termes de PAPR, de calcul de complexité et de BER sont présentées et comparées à 
certaines techniques de l’OFDM conventionnel. Les résultats pour l’implémentation de 
nouvelles techniques ACO-OFDM améliorées sont aussi présentés. Une nouvelle 
technique combinant l’U-OFDM avec l’ACO-OFDM a été proposée et traitée. 
 L’étude de techniques OFDM implémentées dans un canal optique réaliste : Les 
performances des techniques OFDM sont généralement présentées pour un canal optique 
plat souvent considéré AWGN. Quelques travaux ont abordé le cas de canaux sélectifs en 
fréquence. Mais il est rare de retrouver des résultats de simulation qui tiennent compte de 
la fonction de transfert d’une chaîne de transmission réaliste (paramètres de composants 
réels). Dans cette étude, nous intégrons l’impact des composants dans les performances 
des liaisons PON IM/DD ainsi que l’implémentation de quelques récentes techniques 
OFDM traitées. Dans ce contexte, les notions de taux de partage et de portée sont 
considérées. Certains résultats sont même présentés en termes de puissance reçue par la 
photodiode ou de débit utile réalisé. Ces résultats proviennent de co-simulations 
effectuées entre MATLAB et VPIphotonics. Ceci a permis de concevoir une plateforme 
de simulations OFDM optique disponible en fichier électronique (extension VMI) mis à 
disposition du laboratoire Xlim. Cette plateforme servira d’outils de recherche ou de 
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Organisation de la thèse 
Le présent manuscrit est structuré en quatre chapitres. Le premier introduit le concept des 
réseaux optiques et décrit leurs architectures ainsi que les normes et spécifications retenues 
pour les futures générations de réseaux d’accès optiques (NG-PON).  
Le deuxième chapitre se veut volontairement pédagogique car la première dans le 
domaine à l’Ecole Polytechnique d’Abomey-Calavi (EPAC). Il décrit la propagation dans une 
fibre ainsi que les composants présents dans une liaison optique fibrée. On y distingue : un 
paragraphe détaillé sur les systèmes de transmission sur fibre ainsi qu’une description des 
composants optoélectroniques employés, leur modélisation (fonction de transfert et bruit dans 
la transmission). De plus, une brève analyse est faite sur les formats de modulation mono-
porteuse les plus usuels : le NRZ-OOK et les modulations QAM (Quadrature Amplitude 
Modulation). L’accent est ensuite porté sur l’OFDM et les méthodes adaptatives pour la 
montée en débit telles que : le Water-filling, l’algorithme de Chow et la méthode de Levin-
Campello (LC) traitée dans cette thèse. 
Le troisième chapitre reste aussi pédagogique et fait l’état de l’art sur l’OFDM pour les 
communications optiques. Un bref descriptif des architectures OFDM optiques présentes dans 
la littérature y est fourni, et le cas de l’architecture IM/DD est traité. Une description générale 
des techniques OFDM optiques et leurs performances est ensuite abordée. Les performances 
obtenues en présence d’un canal plat AWGN sont discutées. Avec l’utilisation d’une nouvelle 
approche d’implémenter l’OFDM, la complexité des techniques étudiées est réduite de moitié 
et permet d’envisager des liaisons optiques « bas coûts ». Les résultats obtenus avec cette 
nouvelle approche sont également présentés. 
Le chapitre quatre, présente les principales simulations réalisées tout au long de cette 
thèse avec les résultats obtenus dans le cas d’un canal optique réaliste. Ces résultats 
proviennent d’une co-simulation entre MATLAB & VPIphotonics. L’implémentation des 
différentes techniques OFDM (modulation et démodulation) est réalisée avec MATLAB et la 
simulation des liaisons optiques sous VPIphotonics en tenant compte des paramètres réels des 
composants photoniques utilisés. Ensuite, une étude comparative des techniques simulées est 
présentée ainsi que l’impact des composants sur les performances du système (taux d’erreur 
binaire et débit utile). Les travaux et l’analyse des résultats pertinents seront synthétisés dans 
la conclusion. Les perspectives d’études y sont proposées pour d’autres améliorations futures. 
  
 




Chapitre 1: Introduction aux réseaux d’accès optiques 
Les réseaux optiques trouvent leur origine dans l’envie d’exploiter pour le haut débit, 
les propriétés photoniques de la fibre optique (imperceptible aux interférences 
électromagnétiques). Les tous premiers systèmes de transmission optique ont été réalisés pour 
les communications sous-marines longues distances. Bien d’autres liens à fibre optique ont 
ensuite vu le jour et été déployés en masse. Les réseaux optiques fournissent d’énormes 
capacités de transmission de données et offrent une infrastructure commune dans laquelle de 
nombreux services peuvent être transmis.  
Dans un premier temps, la technologie optique a été essentiellement utilisée pour 
transmettre des données sur une grande distance et fournir une capacité importante comparée 
à celle des câbles coaxiaux et les paires cuivrées. Les réseaux optiques ont ensuite évolué et 
des architectures ont été adoptées en vue d’un déploiement du réseau depuis le cœur jusqu’à 
l’abonné pour répondre aux besoins des utilisateurs. C’est ce qui a conduit au déploiement de 
la fibre optique dans les réseaux métropolitains et enfin les réseaux d’accès, à savoir FTTx 
(Fiber-To-The-x) [13].  
Ce chapitre présente une brève généralité sur l’évolution des réseaux de communications 
optiques. La première partie décrit la topologie du réseau optique dans sa conception réseau 
cœur, réseau métropolitain et réseau d’accès. Les techniques d’accès sont présentées et une 
attention particulière est consacrée aux réseaux d’accès optiques passifs PON. Différentes 
architectures et technologies PON utilisées ont été rappelées. Leurs évolutions futures ainsi 
que les différentes normes définies par les organismes IEEE (Institute of Electrical and 
Electronics Engineers) et ITU-T (International Telecommunication Union) sont présentées. 
1.1 Structure des réseaux optiques 
Cette section présente la répartition du réseau optique en fonction de la couverture 
géographique. La Figure 1.1 montre la typologie d’un réseau optique constitué du réseau 
cœur, ainsi que des réseaux métropolitains et d’accès. 
1.1.1 Réseaux cœurs 
Les réseaux cœurs représentent le nœud central du réseau télécom et fournissent les 
nombreux services aux abonnés connectés via les réseaux d’accès. Les réseaux cœurs 
transportent d’importantes données d’un nœud à un autre en interconnectant différents pays 
ou régions et s’étendent sur des centaines voire des milliers de kilomètres entre nœuds.  





Figure 1.1: Typologie d’un réseau de communication optique. 
Pour exemple, le réseau SAT-3 dessert le Bénin et voisins en passant par le Portugal. Ces 
nœuds (basés dans les villes) se chargent de transférer les données des réseaux métropolitains 
aux réseaux cœurs ou vice-versa par le biais d’interrupteurs optiques ou électriques. Les 
réseaux cœurs [14] sont souvent basés sur une structure maillée et fonctionnent en technique 
WDM (Wavelength Division Multiplexing). D’autres techniques de multiplexage ont été 
utilisées pour le réseau cœur : le multiplexage à répartition spatiale (SDM : Spatial Division 
Multiplexing) et l’OFDM optique. La technique SDM [15] présente l’avantage d’accroître la 
capacité du réseau cœur en jouant sur plusieurs longueurs d’onde ou les modes/cœurs de 
fibres multimodes ou multi-cœurs. L’OFDM optique [16], démontrée comme étant une 
technologie élastique, tire son avantage de par sa bonne flexibilité et sa haute efficacité 
spectrale minimisant ainsi l’utilisation d’intervalles de garde entre sous-porteuses.  
Par ailleurs, les réseaux cœurs emploient le WDM et peuvent atteindre des capacités de 
transports supérieures à 1Tb/s. Récemment, des réseaux cœurs tout-optiques ont été déployés 
et aujourd’hui avec l’aide de l’amplification optique et des formats de modulations avancées, 
des systèmes avec 80 canaux WDM pour 40Gb/s par canal (débit agrégé de 3.2Tb/s) ont été 
déployés [17]. 
1.1.2 Réseaux métropolitains 
Encore appelés « Réseaux de distribution », les réseaux métropolitains représentent la 
partie du réseau déployé dans les grandes villes ou régions. Dans le cas du Bénin, il s’agit par 
exemple de l’axe fibré Cotonou-frontière Nigeria 63km (SDH-STM16 Huawei). Le réseau 
métropolitain [18] regroupe l’ensemble du trafic d’une région ou d’une surface limitée et 
transfère cela aux réseaux cœurs. Le réseau métropolitain est l’interface entre le réseau cœur 




et le réseau d’accès. Il connecte l’ensemble des centres offices (CO) à l’intérieur d’une région 
ou d’une ville. Ce type de réseau peut s’étendre de quelque kilomètre à plusieurs dizaines de 
kilomètres entre offices. Tout comme la capacité de transport du réseau cœur est en pleine 
augmentation, des études sur le réseau métropolitain ont été menées pour permettre de 
bénéficier de débits intéressants [20].  
Durant les années 90,  les réseaux métropolitains fonctionnaient en anneau suivant le 
standard SONET (Synchronous Optical Network), proche du SDH (Synchronous Digital 
Hierarchy), conçu pour le transport de la voix [21]. La structure étoilée fut ensuite déployée 
dans les réseaux métropolitains pour résoudre les questions d’accès et de priorité dans le 
transport des données [22].  Par suite, des structures hybrides Anneau-étoile ont été proposées 
pour améliorer la rapidité et l’efficacité du réseau métropolitain en vue de bénéficier des 
capacités du réseau cœur et de ses technologies [23]-[24]. 
En clair, ces différentes solutions ont été proposées pour atteindre une bonne fiabilité dans 
le transport à très hauts débits, des données et services des réseaux métropolitains et cœurs. 
Dans ce contexte, pour faire profiter les usagers et différents particuliers de ces services hauts 
débits, des réseaux d’accès hauts débits se doivent d’être envisagés. 
1.1.3 Réseaux d’accès 
Les réseaux d’accès (first or last mile network) représentent la partie du réseau qui relie le 
fournisseur de service (CO : Centre Office) à l’abonné. C’est l’interface entre l’abonné et le 
réseau métropolitain qui se charge de collecter le flux total d’informations provenant des 
abonnés puis de son transfert vers le réseau métropolitain via les (CO). Dans ce cas, on parle 
de transmission en « sens montant ». Dans le « sens descendant », les réseaux d’accès allouent 
des sous-porteuses pour fournir la voix, des données, la vidéo et d’autres services aux 
différents abonnés. Compte tenu de la dimension géographique limitée des réseaux d’accès, 
l’enjeu actuel est basé sur l’usage de nouvelles technologies, d’architectures et infrastructures 
d’accès [25]-[27] permettant d’apporter de connections hauts débits aux abonnés avec un 
déploiement rentable, bas coût. Afin de permettre une bonne compréhension du réseau 
d’accès, nous parlerons dans la section suivante, des technologies d’accès et l’architecture 
PON, cœur de notre étude ainsi que des techniques de multiplexage. 




1.2 Technologies d’accès 
La demande croissante en termes de débits et l’apparition de nouveaux services trop 
gourmands en bande passante a conduit à une énorme pénétration dans les réseaux d’accès et 
coeurs. La Figure 1.2 illustre l’évolution du débit de transmission dans les réseaux cœurs et 
d’accès au fil des années. Le débit de transmission dans le réseau d’accès optique a 100 fois 
augmenté ces dix dernières années. Ce qui a entrainé également une forte croissance du débit 
dans les réseaux cœurs. Le débit dans les réseaux d’accès sans fil a aussi considérablement 
accru avec l’apparition des technologies mobiles LTE (Long Terme Evolution) où à larges 
bandes.  
 
Figure 1.2: Débits de transmission des réseaux d’accès et cœur [28]. 
Afin de pouvoir satisfaire les besoins en bande passante des utilisateurs (abonnés), plusieurs 
technologies d’accès ont donc été déployées. La plus courante d’entre elles est le xDSL 
(Digital Suscriber Loop) qui peut être subdivisé en deux standards communément déployés : 
l’ADSL (Asymmetric DSL) et le VDSL (Very high speed DSL). Au Bénin, elle offre une 
capacité atteignant les 256 à 1024 Kb/s. Parmi les autres types de connexions présentes, on 
peut citer : le RTC (Réseau téléphonique Commuté), le WiMAX (Worldwide Interoperability 
for Microwave Access), le CDMA (Code Division Multiple Access), le Wi-Fi (Wireless 
Fidelity) et diverses liaisons Spécialisées [29].  
Le réseau d’accès à base de fibre optique FTTx, qui a beaucoup évolué pendant ces trente 
dernières années est la technologie d’accès la plus prometteuse en termes de déploiement, de 




débit et de maintien. Le Tableau 1.1 présente une liste des différentes technologies d’accès 
jusqu’ici déployées.  












ADSL Paire torsadée 15 3,8 5,5 
VDSL Paire torsadée 100 30 0,5 
HFC Câble coaxial 40 9 25 
Wi-Fi Espace libre 54 54 0,1 
Wi-MAX Espace libre 134 134 5 
B-PON Fibre 622 155 20 
E-PON Fibre 2488 1244 20 
G-PON Fibre 1000 1000 20 
Le réseau d’accès à base de fibre optique a longuement évolué pendant ces trente 
dernières années. Sa maturité a conduit à des solutions permettant aujourd’hui d’amener la 
fibre jusqu’au domicile de l’abonné et lui offrir le haut débit à moindre coût. Le réseau à base 
de fibre optique peut-être actif ou passif. Il est actif lorsqu’il existe entre le central office (CO) 
et l’abonné, au moins un dispositif nécessitant une alimentation électrique (répéteur pour 
compenser les pertes induites par la distance, ou système d’aiguillage actif). Dans ce cas, on 
parle de réseau type AON (Active Optical Network). Dans le cas contraire, c’est-à-dire 
lorsqu’aucun dispositif actif n’est interposé entre le CO et l’abonné, il est dit PON (Passive 
Optical Network ou Réseau Optique passif). Dans ce cas, comme on n’utilise que des 
composants passifs (répartiteurs et coupleurs optiques), on réduit considérablement les coûts 
d’installation et de maintenance vu que les équipements sensibles (ayant besoin de 
maintenance) sont situés aux deux bouts de la chaine de transmission. Même si la pose de la 
fibre optique (génie civil), est très coûteuse pour l’installation du PON, cette solution est 
indispensable pour répondre aux besoins en comparaison aux technologies câblées ou sans fil 
déjà déployées. C’est ce qui la rend attractive aux yeux des opérateurs et équipementiers 
télécoms. Le PON a suscité notre intérêt pour ces traveaux de thèse, plus particulièrement 
parce qu’il est d’actualité et en cours de déploiement, mais aussi parce que ce sera le support 
de l’accès dans les vingt prochaines années pour les pays en voie de développement. 




Les tous premiers travaux sur le PON ont débuté en 1990 avec le groupe FSAN (Full 
Service Access Network) qui fixa les premières spécifications du PON basées sur l’ATM 
(Asynchronous Transfer Mode) devenu A-PON (Asynchronous PON) normalisé ITU-T 
G.983.1.  L’adaptation de l’A-PON pour le haut débit par le FSAN en 1998 a constitué les 
premières recommandations du B-PON (Broadband PON) normalisé ITU-T G.983.x. Dès 
2001, le groupe IEEE déploie l’E-PON (Ethernet PON) normalisé IEEE 802.3ah avec sa 
technologie EFM (Ethernet First Mile) existante, légèrement modifiée pour être compatible 
PON. Deux ans plus tard, le FSAN proposa ses premières recommandations pour le G-PON 
(Giga-PON) des standards ITU-T G.984.x [10], [30]. Dans ce qui suit, nous présenterons les 
architectures PON existantes avec les techniques de multiplexage que l’on pourrait rencontrer 
dans ces types de réseau. 
1.2.1 Architectures PON 
La première architecture du réseau d’accès optique consiste à relier chaque abonné au 
(CO) par le biais d’une fibre optique. On parle d’architecture point-à-point (P2P). Dans cette 
architecture, chaque abonné bénéficie indépendamment de la totalité de la bande passante de 
son canal et le débit, facilement adapté selon l’utilisateur. Aucune forme de multiplexage 
n’est requise. Par contre, le coût de déploiement et de réalisation devient important du fait 
qu’il y a autant de fibres déployées que d’abonnés, induisant de forts besoins en génie civil à 
chaque nouveau raccordement. Une des alternatives pour réduire le coût de déploiement est 
d’utiliser une seule fibre pour alimenter plusieurs abonnés. Cela consiste à faire transiter dans 
une même fibre, les données des abonnés depuis le CO jusqu’au point d’éclatement d’où 
partent des fibres optiques vers chaque abonné. Il s’agit d’une architecture point-à-multipoints 
(P2MP : Point to Multipoint) [32]. Cette architecture nécessite au moins un ou plusieurs 
répartiteurs optiques et réduit le débit utilisateur, du fait du partage du support, mais elle reste 
la solution retenue car elle permet de réduire les coûts de déploiement. La Figure 1.3 présente 
un aperçu des deux architectures décrites précédemment. Bien que l’architecture P2MP soit 
couramment déployée, on peut parfois envisager pour des raisons évidentes de coûts et de 
répartition géographique, le déploiement de certaines configurations hybrides selon les 
besoins [12], [33]. Ceci conduit à observer par moment, une liaison P2P se greffer à une 
architecture P2MP déjà installée ou vers des configurations hybrides d’accès PON câbles 
et/ou sans fil comme illustrées à la Figure 1.2.  





Figure 1.3: Méthodes d’acheminement des données dans les PON. 
La Figure 1.4 montre un exemple de réseau d’accès optique P2MP où sont illustrées les 
terminologies du réseau PON avec les solutions FTTx pouvant être proposées à l’heure 
actuelle. 
 
Figure 1.4: Terminologie du réseau d’accès optique passif et solutions FTTx [34]. 
Le central office (CO) se charge de traiter l’ensemble des données en émission ou en 
provenance des abonnés au moyen d’un émetteur et récepteur optique. Les données sont 
transportées par le biais d’une fibre unique jusqu’au point d’éclatement et de concentration 
(diviseur ou coupleur passif). Du point d’éclatement, partent des fibres pour alimenter les 
différents abonnés. L’élément optique placé en bout du réseau optique est appelé ONU 
(Optical Network Unit) s’il est partagé entre plusieurs abonnés comme dans le cas du FTTB 
(Fiber To The Building) ou de FTTDp (Fiber To The Distribution Point). L’ONT (Optical 
Network Termination) est l’élément optique installé chez l’abonné en technologie FTTH. 
D’autres solutions FTTx sont proposées : FTTC (Fiber To The Curb), FTTN (Fiber To The 
Neighbourhood), FTTN (Fiber To The Node), FTTS (Fiber To The Street), FTTO (Fiber To 
The Office) ou la plus récente, FTTP (Fiber To The Premise). L’ensemble des infrastructures 




optiques composées essentiellement des fibres optiques, des diviseurs ou de coupleurs 
optiques entre le central office et les abonnés représente ce qu’on appelle le réseau de 
distribution optique ou ODN (Optical Distribution Network).   
Dans le but de profiter des multiples possibilités d’accès qu’offre l’architecture P2MP du 
réseau PON, des techniques d’accès et de multiplexage ont été envisagées. Ainsi les 
techniques de multiplexage se réfèrent au sens montant (UL : Up Link) de la liaison ONU 
vers CO et consistent à regrouper et acheminer tous les flux de données des abonnés à travers 
un même support de transmission. Quant aux techniques d’accès, elles permettent à plusieurs 
abonnés de partager le même support de transmission et se réfèrent au sens descendant (DL : 
Down Link) de la liaison CO vers ONU. 
1.2.2 TDM/TDMA 
La technique TDM(A) (Time Division Multiplexing (Access)) est une technique basée 
sur une répartition d’accès temporel [35]. Elle consiste à répartir le domaine temporel en 
plusieurs intervalles de temps ou time-slots. L’allocation gérée par le CO en termes de bande 
passante peut se réaliser en attribuant plus ou moins de time-slots à un même abonné (ONU). 
Par exemple à la Figure 1.5, l’abonné (ONU2) bénéficie de deux (02) des quatre (04) time-
slots disponibles. Son débit binaire est donc le double du débit alloué à chacun des autres 
utilisateurs. Parfois à la place de la modulation OOK généralement utilisée, la modulation 
OFDM combinée avec le TDM (TDM/TDMA-OFDM) permet d’améliorer le produit 
(Débit×Distance). Cependant, les composants émetteurs/récepteurs actuels, placés au niveau 
du CO ou des ONUs n’ont pas été conçus dès le départ pour traiter un signal OFDM : 
conclusion, une mise à jour des composants serait requise. 
Dans une liaison TDM, tous les ONUs reçoivent chacun, la totalité du signal provenant 
du CO. Chaque ONU sélectionne la partie du signal correspondant à son time-slot (prédéfini). 
Par contre en sens montant, chaque utilisateur se synchronise au central pour savoir quand 
transmettre son paquet. Ainsi, différents paquets émis pourront être acheminés sans 
s’interférer comme illustrés à la Figure 1.5. L’inconvénient majeur de cette technique est que 
les composants à l’ONU doivent fonctionner à débit égal au débit système (ce qui impose leur 
bande passante) alors que le débit réel par utilisateur est souvent très inférieur à cette valeur. 
Le TDM-PON est la première technique largement déployée en FTTH/B et adoptée par IEEE 
(ex : 10-Gigabit Ethernet Passive Optical Network (10G-EPON)) et FSAN (10-Gigabit 
Passive Optical Network (XG-PON)). 





Figure 1.5: Exemple d’une technologie TDM/TDMA. 
1.2.3 FDM/FDMA 
En FDM(A) (Frequency Division Multiplexing (Access)), la bande passante disponible 
pour la transmission est divisée en plusieurs bandes de fréquence [36]. Dans le sens montant, 
les données issues des différents ONUs sont multiplexées en fréquence. Chaque ONU 
transmet des données suivant une fréquence porteuse bien définie. L’allocation en terme de 
bande passante peut être faite soit, en variant le débit par sous-porteuse, soit en allouant 
plusieurs sous-porteuses à un même abonné (ex : ONU2 à la Figure 1.6).  
 
Figure 1.6: Exemple d’une technologie FDM/FDMA. 
L’avantage par rapport au TDM/TDMA est que les composants à l’ONU peuvent 
fonctionner au débit réel utilisateur. De plus, c’est une technique robuste face à la dispersion 
chromatique dans la fibre du fait que chaque sous-porteuse dispose d’une bande passante plus 
étroite que celle du signal complet. Par contre, l’utilisation de la FDM/FDMA nécessite soit 




des convertisseurs analogique-numérique ou numérique/analogique (CAN/CNA) pour générer 
et démoduler les signaux RF ou d’oscillateurs locaux accordables en fréquence, en plus des 
composants optiques présents dans les COs et ONUs. 
1.2.4 WDM/WDMA 
Le WDM (Wavelength Division Multiplexing) est une topologie P2P virtuelle où une 
longueur d’onde unique est affectée à chaque abonné (deux longueurs d’ondes différentes en 
UL/DL) [37]. Le WDM permet de regrouper à la fois les avantages des architectures P2P et 
P2MP avec pour complexité le fait que les composants émetteurs/récepteurs doivent intégrer 
en plus de leur fonction intrinsèque, la gestion des différentes longueurs d’ondes utilisées. 
L’ODN peut être un répartiteur passif comme en TDM et FDM. En liaison descendante (DL), 
toutes les longueurs d’ondes sont acheminées vers chacun des abonnés. L’implémentation de 
l’ODN est donc simplifiée, excepté le fait qu’un filtre en longueur d’onde est indispensable au 
niveau de chaque ONU complexifiant ainsi le récepteur. Lorsque le nombre d’abonnés N croit 
dans le réseau de distribution (ODN), les pertes optiques en dB s’expriment en 10log10(N). 
L’alternative pour éviter ces fortes pertes d’insertion dues au point d’éclatement passif de 
l’ODN consiste à utiliser plutôt un multiplexeur/démultiplexeur WDM en lieu et place du 
point d’éclatement dans l’ODN. De cette manière comme l’illustre la Figure 1.7, le filtrage en 
longueur d’onde est réalisé directement au niveau de l’ODN conduisant à une réception de 
longueur d’onde unique au niveau de chaque abonné.  
 
Figure 1.7: Exemple de technologie WDM/WDMA.
Généralement, les pertes typiques d’un réseau WDM Mux/Demux sont indépendantes du 
nombre d’utilisateurs et estimées à environ 3 ~ 4 dB. L’avantage majeur avec le WDM est 
que les composants émetteurs/récepteurs de l’ONU fonctionnent aussi au débit réel utilisateur. 
Par contre, ils sont complexes à mettre en œuvre pour cause de la gestion des longueurs 




d’onde à allouer, soit à un ou plusieurs utilisateurs à la fois, ou de son déploiement qui n’est 
pas aisé quand un grand nombre de longueurs d’onde est nécessaire.  
Parfois, le déploiement unique de chacune des techniques de multiplexage TDM, FDM et 
WDM peut s’avérer très coûteux. C’est pour cette raison que des techniques hybrides de 
multiplexage sont réalisées en combinant les avantages de chacune des techniques de base. 
L’évolution du PON dans les réseaux d’accès est le résultat d’une longue suite de 
normalisations et de standardisations. Les longueurs d’onde pour les sens montant et 
descendant, le budget optique, le débit à atteindre, les protocoles de transmission ainsi que les 
formats de modulation y sont retenus et définis pour un déploiement futur à grande échelle. 
Dans la section suivante, nous présenterons les standards du PON actuel, les différentes 
phases de normalisation ainsi que l’évolution vers les futurs réseaux d’accès.  
1.3 Types de réseaux d’accès PON et Normalisations 
Le succès du PON repose non seulement sur sa grande bande passante, son coût pas trop 
cher à long terme, sa maintenance et son fonctionnement simplifié mais aussi de l’absence de 
composants actifs entre l’OLT et les ONU. De plus, son déploiement dans le réseau d’accès 
permet une transparence du réseau, de l’émetteur jusqu’au récepteur [32]. A la section 1.2, 
nous avons brièvement introduit les grandes instances de normalisations (IEEE et ITU) ainsi 
que les quatre types de réseaux PON déployés dans le réseau d’accès pour le haut débit: l’A-
PON, le B-PON, l’E-PON et le G-PON [10], [30].  
Le FSAN est l’organisme de pré-normalisation de l’ITU qui est à l’écoute des besoins 
des opérateurs qu’il analyse, pour ensuite leur proposer des solutions. Il réunit un ensemble de 
groupes opérateurs de télécommunication et d’équipementiers comme : Orange, Nippon 
Telegraph & Telephone, Bristish Telecom, Huawei, NEC, Finisar, Alcatel-Lucent, etc. Le G-
PON est largement déployé au Japon et en Corée du Sud, tandis que l’E-PON est déployé aux 
Etats-Unis et en Europe [38]-[39]. Dans les standards PON, la transmission dans le sens 
descendant (↓) de la liaison est réalisée en TDM. Afin d’éviter toute collision à travers le 
réseau, le TDMA est utilisé dans le sens montant (↑). Le Tableau 1.2 présente une 
comparaison des standards TDM-PON actuellement déployés en termes : de protocole, de 
bande passante totale ou par abonné, de nombre d’abonnés par réseau PON et d’appréciation 
du coût global de réalisation.    
 
 




Tableau 1.2 : Systèmes PON actuellement déployés [30], [40].  
 A-PON B-PON E-PON G-PON 
Standards ITU-T G. 983.21 ITU-T G. 983.2x IEEE 802.3ah ITU-T G. 984.x 
Protocoles ATM ATM Ethernet GEM 
Bande passante 
maximale 
155 Mb/s (↑↓) 622 Mb/s (↑↓) 1,25 Gb/s (↑↓) 
2,5 Gb/s (↓) 




16-32 16-32 16-32 32-64 
Bande passante 
par abonné 
10-20 Mb/s 20-40 Mb/s 30-60 Mb/s 40-80 Mb/s 
Vidéo RF/IP RF/IP RF/IP RF/IP 
Coût Faible Faible Faible Moyen 
ATM : Asynchronus transfer mode 
GEM : G-PON encapsulation mode 
RF/IP : Radio frequency/internet protocol 
Malgré les avantages du TDM-PON (cf. Tableau 1.2), comme les services et applications 
qui apparaissent sont de plus en plus nombreux et que la bande passante augmente, le réseau 
PON a besoin d’être gracieusement mis à niveau. Cependant, il est important qu’il soit conçu 
pour être évolutif (de manière à ce que, seuls les clients qui ont besoin du haut débit soient 
mis à niveau, et pas tout le réseau). C’est dans ce contexte que le collectif (FSAN, IEEE et 
ITU SG-15) a proposé le NG-PON (Next-generation PON).  
La Figure 1.8 présente les principales étapes de normalisation du PON (depuis l’A-PON 
jusqu’au NG-PON [42]-[43]). Pour 2020, les réseaux NG-PON doivent: 
 offrir  une capacité atteignant les 80 Gb/s à 160 Gb/s ou plus, 
 supporter jusqu’à 256 abonnés voire 1024 (ONUs connectés à la fibre principale) 
 atteindre environ 20 à 60 km de distance de transmission 
 avoir une faible consommation d’énergie 
 être pas chers à réaliser et évolutifs 
 faciliter une coexistence avec le G-PON. 




Toutes ces exigences sont adoptées pour que le réseau PON puisse fournir de très 
grandes performances, s’élargissant jusqu’aux réseaux métropolitains et cœurs tout en se liant 
avec les réseaux sans fil, renforçant les réseaux hybrides du futur [44]-[46]. 
 
Figure 1.8: Les principales étapes de normalisation du PON [41]. 
Les opérateurs télécoms envisagent pour le NG-PON, des solutions qui permettent de le 
faire coexister avec le PON actuel (infrastructures fibrées actuelles). Ces solutions devraient 
permettre une bonne flexibilité du réseau, ainsi qu’une mise à niveau graduelle facile, 
favorisant un revenu total bas coût avec une minimisation du temps d’installation [45]. La 
migration du G-PON à la toute première étape du NG-PON (XG-PON1) implique que les 
équipements OLT et ONU du G-PON soient initialement déployés pour qu’ensuite, ceux du 
XG-PON1 puissent être implantés. Ceci nécessite que l’ODN du G-PON (comportant la fibre 
optique de transport et le répartiteur) soit fixe et inchangé, afin de rester en harmonie avec le 
XG-PON1. Le but n’est pas d’interrompre des services aux abonnés qui décident de rester sur 
le G-PON, mais plutôt d’intégrer d’autres composants en bout de chaine pour les abonnés 
voulant bien migrer au XG-PON1. Un filtre WDM est utilisé pour combiner ou séparer les 
signaux G-PON et XG-PON1 de part et d’autre de l’ODN afin d’éviter tout 
dysfonctionnement du service abonné [47]. La Figure 1.9 donne un aperçu de la répartition du 
NG-PON dans ses versions NG-PON1 et NG-PON2. Quant à l’évolution des standards PON, 
elle est illustrée à la Figure 1.10  [47]-[49]. 





Figure 1.9: Répartition du NG-PON dans ses différentes phases [42]-[43]. 
 
Figure 1.10: Evolution du PON et ses standards [25][41][47]. 
Les standards 10 E-PON et XG-PON du NG-PON1 sont prévus pour répondre aux besoins en 
termes de capacités et du nombre d’abonnés non réalisables avec le TDM G-PON actuel. 
C’est d’ailleurs ce qui lui a valu la dénomination de : « TDM-PON améliorée ». Proposé suite 
à un compromis entre technologies et coût, le NG-PON1 peut coexister avec les technologies 
G-PON sur les mêmes infrastructures, minimisant ainsi le coût de réalisation [50]-[51]. 
Malgré l’effort ayant amené le NG-PON1 à un débit symétrique de 10 Gb/s (↑↓), l’apparition 
de nouvelles applications et services poussent à croire que même le NG-PON1 TDM-PON 
n’est plus capable de satisfaire les besoins futurs en terme de bande passante : c’est le début 
d’une migration vers le NG-PON2. 




1.3.1 Migration vers le NG-PON2 
Le Tableau 1.3 présente les caractéristiques essentielles des standards NG-PON1. On 
remarquera que : même si le débit utilisateur, le nombre d’abonnés par PON et la distance de 
transmission ont augmenté, le coût de réalisation reste encore élevé en comparaison au G-
PON. Le nombre d’utilisateurs par PON (ou taux de partage) permet de fixer le budget 
optique. Le budget optique (BO) est généralement considéré comme étant l’atténuation totale 
en (dB) entre la source optique et le récepteur optique. Dans [31], le BO s’exprime par : 
𝐵𝑂 = 𝑃𝑡 − 𝑃𝑠
 
(1) 
où 𝑃𝑡  et 𝑃𝑠 sont respectivement les puissances optiques émise et reçue. Ainsi le budget optique 
maximal et la distance de transmission L d’un système PON sont reliés par l’inéquation : 
𝐵𝑂(𝑑𝐵) > 𝐵0 + 𝛼𝐿 + 𝑙𝑜𝑔10(𝑁) + 𝑀𝑠(𝑑𝐵)
 
(2) 
Avec 𝐵0 la perte due au multiplexeur, 𝑁 le nombre d’utilisateurs et 𝑀𝑠 la marge en puissance 
de couplage [31]. En contexte NG-PON1, le budget optique réalisé sans amplification optique 
(pré/post) est dit nominal. Dans le cas contraire, il est dit « étendu » [47].  Face à l’évolution 
constante de l’internet et le besoin accru des utilisateurs, une autre phase de migration a été 
envisagée pour le NG-PON. Il s’agit du NG-PON2 qui en comparaison aux autres versions 
PON, couvrira plus de distance et de bande passante pour être bas coût et moins gourmand en 
énergie. Ceci fera la joie des opérateurs télécoms car leur permettra de recouvrir les frais 
investis pour bâtir les anciens systèmes PON. Le NG-PON2 est prévu pour être déployé à 
long terme. Il sera évolutif sur un court moment et sera considéré comme une extension du 
NG-PON1 puis passera à l’étape dynamique pour fonctionner également en longueurs d’onde. 
En mode dynamique, un nouveau ODN sera installé et l’ensemble du réseau fonctionnera 
comme des sous-réseaux PONs indépendants. La capacité ciblée par le NG-PON2 dans 
l’immédiat, est de 40 Gb/s (↓) et 10 Gb/s (↑) pour environ 160 Gb/s (↓) et 80 Gb/s (↑) dans ses 
futures versions. Il doit satisfaire des taux de partage d’au moins 1×256  sur au moins 40 km 
sans extension dont 60 à 100 km avec extension [53]. Pour faciliter la maintenance du réseau, 
vu qu’il serait difficile de différencier un ONUx d’un autre ONU, le NG-PON2 est prévu pour 
fonctionner en longueur d’onde avec des composants bas coûts. Ce qui veut dire, qu’à par le 
fait que les longueurs d’onde soient indépendantes pour les utilisateurs, les équipements 
restent les mêmes [40]. 
 




Tableau 1.3 : Comparaison des systèmes PON actuellement déployés [30], [52].  
 NG-PON (TDM-PON) déployés à moyens termes 
 10 GE-PON XG-PON1 XG-PON2 
Standards IEEE 802.3av FSAN FSAN 
Protocoles Ethernet GEM GEM 
Bande passante 
maximale 
10 Gb/s (↑↓) 
10 Gb/s (↓) 
2,5 Gb/s (↑) 
10 Gb/s (↑↓) 
Nombre d’abonnés 
par PON 
≥ 64 ≥ 64 ≥ 64 
Bande passante par 
abonné 
≥ 100 Mb/s ≥ 100 Mb/s ≥ 100 Mb/s 
Vidéo RF/IP RF/IP RF/IP 
Portée maximum 20 – 60 km 20 – 60 km 20 – 60 km 
Coût Elevé Elevé Elevé 
Malgré les différentes technologies envisagées pour le NG-PON2 dont le TDM-PON, le 
WDM-PON, l’OFDM-PON, seule l’architecture TWDM-PON a été retenue par le FSAN 
comme meilleur candidat [47], [54]. 
1.3.2 Pourquoi le TWDM-PON ? 
 Au début du projet NG-PON2 [53] par le groupe FSAN en 2011, les exigences standards 
requises étaient le choix initial d’un système présentant au moins une capacité de 40 Gb/s (↓) 
(4x10 Gb/s) et 10 Gb/s (↑) (4x2,5 Gb/s) pour 40 km de portée avec un taux de partage d’au 
moins 64 utilisateurs. Il n’était pas encore question de compatibilité avec les précédentes 
versions PON sur le réseau de distribution.  En fonction de ces critères, différentes 
propositions ont été faites. La toute première proposition est basée sur l’architecture TDM-
PON qui devrait offrir 40 Gb/s XG-PON en descendant pour 10 Gb/s TDMA dans le sens 
montant. En raison d’une part, de la rareté sur le marché de composants à 40 Gb/s (au moment 
de l’étude du NG-PON2), de la distance de transmission limitée par la dispersion chromatique 
en TDM-PON, et d’autre part, du faible budget optique réduisant le nombre d’utilisateurs, il a 
été conclu que le TDM-PON reviendrait trop cher et donc pas un très meilleur choix pour le 
NG-PON2. Une autre proposition a été l’approche WDM-PON qui a longuement sollicité 
l’intérêt des opérateurs par son évolutivité et sa fluidité en supportant plusieurs solutions 




FTTx dont la configuration FTTH. Le WDM-PON utilise différentes longueurs d’onde [45] 
pour communiquer entre l’émetteur et le récepteur, donc nécessite un ODN sélectif en 
longueur d’onde pour satisfaire les capacités voulues. Mais l’échec de cette proposition 
provient du fait qu’il était question que le NG-PON2 puisse rester compatible avec les 
versions antérieures du PON. Ce qui n’est pas le cas d’un système WDM-PON. 
 Quant à l’OFDM-PON qui présente plusieurs avantages en termes de robustesse face à la 
dispersion chromatique dans la fibre, de solution pour le haut débit avec une très bonne 
flexibilité recherchée par le NG-PON2, il ne sera pas retenu pour le NG-PON2. Ceci 
découlerait d’une part, de son PAPR (Peak to Average Power Ratio) élevé, de sa sensibilité au 
bruit de phase et à l’offset en fréquence ainsi que de la faible disponibilité sur le marché de 
composants pouvant satisfaire les conditions NG-PON2 désirées. Cependant, des études 
approfondies sont toujours en menées pour intégrer un futur déploiement de l’OFDM-PON 
dans le NG-PON2. 
 Ainsi, la solution ayant été retenue est une proposition hybride TWDM-PON (Time and 
Wavelength  Division Multiplexed Passive Optical Network) [47], [54]-[55]. Au nombre des 
arguments ayant permis ce choix, on peut énumérer son grand taux de partage (qui résulte en 
une faible consommation de puissance, donc du coût par utilisateur), et sa capacité à être 
flexible dans l’allocation des ressources adaptées en fonction de la demande du trafic. Le 
WDM est utilisé pour accroitre le débit et donc de multiplexer plusieurs sous-systèmes XG-
PON en longueur d’onde. Des amplificateurs optiques sont utilisés côté OLT pour booster les 
signaux descendants et une pré-amplification du signal montant à l’ONU est faite pour obtenir 
des budgets optiques élevés. Le réseau de distribution optique (ODN) reste toujours passif 
puisque les composants (amplificateurs optiques et Multiplexeurs/Démultiplexeurs WDM) 
sont installés du côté de l’OLT (Figure 1.11). Le répartiteur utilisé dans l’ODN permet de 
distribuer le signal vers tous les ONUs de telle manière que chaque ONU reçoive toutes les 
longueurs d’onde émises. Grâce aux composants (source et récepteur optiques) accordables en 
longueur d’onde prévus au niveau de chaque ONU, la démodulation est ainsi facilitée. Le 
TWDM-PON revient à multiplexer en longueur d’onde, 4 ou 8 sous-systèmes XG-PON 
individuels à l’intérieur d’un même réseau de distribution optique (ODN) en utilisant des 
paires de longueurs d’onde (en sens ↑ et ↓) [56]. 
 Par ailleurs, la coexistence avec les anciens systèmes PON se réfère essentiellement à la 
gestion de l’allocation en longueurs d’onde λ prévue pour éviter toute collision entre les sens 
montant (↑) et descendant (↓) de transmission dans le réseau. 





Figure 1.11: Architecture de base du TWDM. 
Les longueurs d’onde du TWDM ont été plannifiées de trois manières [57]-[58]. La 
première répartition est obtenue en réutilisant certaines longueurs d’onde prévues pour le XG-
PON avec pour précaution, des intervalles grisés pour éviter toute interférence. C’est ce qui 
est montré à la Figure 1.12 où le TWDM-PON peut coexister avec le G-PON, la vidéo 
analogique mais pas avec le XG-PON1 (1260 – 1280nm ↑ et 1575-1580nm ↓). 
 
Figure 1.12: Réutilisation des longueurs d’onde du XG-PON en TWDM [12]. 
Pour augmenter le budget optique et la portée du NG-PON2, une redéfinition de la bande 
C a été élaborée. Celle-ci a pour but de permettre l’utilisation d’amplificateurs optiques type 
EDFA (Erbium Doped Fiber Amplifier) pour amplifier le signal et pallier ainsi aux pertes en 
ligne. Comme illustré à la Figure 1.13, le TWDM-PON pourrait ainsi coexister avec le G-
PON et le XG-PON mais pas avec la vidéo analogique.  
 
Figure 1.13: Répartition dans les longueurs d’onde de la bande C [12]. 




La troisième option est un mixte des deux premières possibilités [57]. Dans cette nouvelle 
répartition de la longueur d’onde (Figure 1.14), les canaux descendants sont positionnés aux 
longueurs d’onde supérieures de la bande L (bandes ↓ allouées au XG-PON) tandis que les 
canaux montants se retrouvent aux longueurs d’onde inférieures de la bande C (bandes ↑ de la 
bande C). 
 
Figure 1.14: Répartition suivant les longueurs d’onde inférieures des bandes C et L [12]. 
Par ailleurs, on parle aujourd’hui de post NG-PON2 pour lequel, de nouveaux formats de 
modulation seront possibles. C’est pour cela que de nouvelles recherches sont en cours 
d’étude pour approfondir la possibilité d’intégrer d’autres solutions pour le NG-PON2 et 
évolutions [50], [53].  
1.4 Conclusion 
Ce chapitre aura permis au lecteur d’avoir un aperçu sur la structure globale des réseaux 
optiques, avec un intérêt particulier pour le réseau optique passif et son évolution cœur de 
notre étude. Les normes et les standards qui orientent cette étude, ont été détaillés. Le G-PON 
et l’EPON continuent d’être déployés à travers le monde tandis que le XG-PON commence 
plus ou moins à être mis en service en attendant un changement d’infrastructure opéré par le 
NG-PON2. 
Même si le TDM-PON ou l’OFDM-PON n’ont pas été retenus pour le NG-PON2, ils 
pourront être envisagés avec l’apparition sur le marché de nouveaux composants très hauts 
débits et bas-coûts ou grâce à l’implémentation de nouvelles techniques de modulation ou le 
traitement de signal, sans oublier l’appui des codages réseaux et correcteurs d’erreurs [59]. 
Par ailleurs, vu que l’utilisation de la modulation NRZ rencontre des limitations en 
termes PMD (Polarisation Modale de Dispersion) et de dispersion chromatique dans la fibre à 
débits élevés, des efforts sont en cours pour la recherche de nouveaux formats de modulation 
capables de répondre aux exigences des futurs réseaux d’accès, exigences que les modulations 
actuelles ne peuvent satisfaire. Ainsi, l’OFDM a été montré comme étant une technique de 




modulation avancée, très prometteuse pour le NG-PON en raison de sa robustesse contre la 
dispersion et sa flexibilité en termes d’allocation de bande passante [60]. 
Dans cette thèse, il est question de proposer des solutions pour le déploiement de réseaux 
d’accès optiques bas coûts dans les métropoles de pays en développement. Pour y parvenir, 
nous allons aborder dans le prochain chapitre, les éléments composants le canal optique et son 
comportement. 




Chapitre 2: Transmission dans une fibre optique et techniques de 
modulation 
Nous abordons dans ce chapitre, l’étude d’un système optique bas coût à base de fibre 
optique et des limitations induites par le comportement de certains composants optiques. Nous 
débutons par la description d’un système de transmission classique à base de fibre dit à 
modulation d’intensité et à détection directe (IM/DD : Intensity Modulation Direct Detection). 
Les caractéristiques essentielles des composants optiques utilisés et leurs impacts sur les 
performances du système seront présentés. La modélisation mathématique du fonctionnement 
des composants étudiés est abordée et présentée au fur et à mesure en fonction du besoin et de 
la nécessité de faciliter la bonne compréhension du lecteur. Ainsi, après avoir rappelé 
brièvement les phénomènes linéaires et non linéaires liés à la propagation dans une fibre 
optique, notamment causés par la dispersion chromatique, l’atténuation et les effets non 
linéaires, nous discutons du comportement « chirpé » de la réponse fréquentielle du canal de 
transmission IM/DD. 
Dans la deuxième partie du chapitre, nous débutons par l’étude des formats de 
modulation avec les critères de performances associés, ainsi que les différentes techniques de 
modulation employées en systèmes IM/DD. Nous présentons également un état de l’art des 
techniques mono-porteuses et multi-porteuses pour enfin introduire l’OFDM, objet même de 
cette thèse, qui permet de surmonter les limitations induites par les phénomènes intrinsèques 
au canal mentionnés ci-dessus. Dans la dernière partie du chapitre, nous étudierons les 
différents paramètres essentiels dans l’implémentation de l’OFDM ainsi que l’utilisation de 
méthodes adaptatives pour traiter la question de la montée en débit. 
2.1 Canal optique et système de transmission par fibre optique 
La Figure 2.1 illustre le schéma classique d’un système de transmission par fibre optique 
depuis l’émetteur jusqu’au récepteur en passant par le canal de transmission.  
 
Figure 2.1 : Schéma d’un système classique de transmission optique sur fibre. 
A l’émission, les données numériques sont modulées puis converties en signal électrique 
par le biais d’un circuit électronique (par exemple DSP et convertisseur analogique) dont 




l’architecture dépend du format et des techniques de modulation employés. Le signal résultant 
module une porteuse optique (émetteur E/O) produisant un signal optique qui est transmis 
dans un canal optique composé essentiellement d’étages de fibres optiques, d’amplificateurs, 
de coupleurs et de filtres optiques. La distance de fibre pour chaque étage peut varier selon les 
besoins du système déployé. En pratique, pour une liaison longue distance à 1550 nm, le 
choix le plus usuel est de 80km (cas de fibres SMF : Single Mode Fiber). A la réception, un 
convertisseur optoélectronique (récepteur O/E) transforme le signal optique qui est démodulé 
électriquement selon le processus inverse de ce qui a été fait à l’émission. Nous proposons 
dans la partie suivante de présenter la modulation IM/DD. 
2.1.1 Eléments de base sur les systèmes optiques IM/DD 
Grâce aux phénomènes de génération et de détection de la lumière basés sur l’une ou 
l’autre des conversions électrons-photons et vice-versa, le courant électrique peut être 
converti en puissance optique ou vice-versa. Ceci fait de la modulation IM/DD, la méthode la 
plus naturelle et simple pour transmettre de l’information électrique sur un support optique. 
En systèmes optiques IM/DD, l’information est transmise en faisant varier l’intensité du 
courant alimentant la source optique. Après être envoyé dans la fibre, le signal est directement 
détecté par un récepteur optique qui le convertit en courant électrique à travers un processus 
de détection quadratique. Par ailleurs, pour améliorer le produit (débit×distance) des systèmes 
de transmission optique, nous savons qu’une solution consiste à utiliser des techniques de 
modulation avancées mais aussi coûteuses. Dans ce contexte, en vertu de la simplicité et du 
coût (facteurs clés déterminant l’évolution des réseaux d’accès actuels et futurs [25], [52]), la 
modulation IM/DD présente l’avantage d’être simple et peu coûteuse en comparaison avec les 
autres solutions comme par exemple, les transmissions cohérentes. Cet avantage de la 
modulation IM/DD est justifié par le fait que seule, l’amplitude du signal lumineux est 
détectée. C’est d’ailleurs une des raisons expliquant le fait que cette technique continue d’être 
utilisée dans les standards PONs actuels et qui justifie aussi son choix pour les standards 
futurs. Cependant, la technique de modulation d’intensité et de détection directe a aussi des 
inconvénients.  Il s’agit des limitations dues à la dispersion chromatique de la fibre associée 
au chirp des sources optiques [61]. En effet, la modulation d’intensité (IM) produit un spectre 
optique présentant deux bandes latérales utiles de part et d’autre de la fréquence porteuse (cf. 
Figure 2.2). Mais suite à la propagation à travers la fibre, les différences de phase 𝜑𝑘 entre les 
bandes vont varier dans les limites imposées par la dispersion de la fibre et donc dégrader la 




transmission. Cette dégradation résulterait du mélange des deux bandes latérales avec la 
porteuse optique détectée en sortie par le récepteur optique. 
 
Figure 2.2 : Spectre optique d’un signal modulé IM. 
Quant au chirp, il se manifeste par la variation parasite de la phase optique en sortie de la 
source optique induisant la variation de la fréquence optique instantanée au moment de la 
modulation d’intensité. Cela veut dire que la modulation du courant de polarisation dans un 
laser à semiconducteurs va induire des changements dans la densité des porteurs à l’intérieur 
du semiconducteur, ce qui affectera son indice de réfraction. Le chirp est en fait, la résultante 
de la variation de l’indice de réfraction d’un milieu en fonction du champ électrique qui lui est 
appliqué. Dans les prochaines sections, nous donnerons d’amples détails sur la formulation 
mathématique de la dispersion chromatique et du chirp des sources optiques à 
semiconducteurs. 
La Figure 2.3 présente le schéma de base de la liaison IM/DD simulée dans cette thèse. 
La source optique peut-être un DFB-laser (Distributed FeedBack Laser) monomode ou un 
VCSEL (Vertical Cavity Surface Emitting Laser). 
 
Figure 2.3 : Schéma d’une liaison IM/DD de base utilisée pour les simulations. 
 Le Module T permet de fixer le courant de polarisation approprié du laser en fonction de la 
puissance du signal émis (Tx). Le signal lumineux généré sera propagé à travers une fibre 
optique type Standard-Single Mode Fiber (SSMF G-652) et l’atténuateur optique variable 
(VOA : Variable Optical Attenuator) permet de simuler un taux de partage utilisateurs (ou 
split ratio) comme dans un système PON [10], [25], [45] et de défiir le budget optique (cf. 
équation (1)). Par exemple 17dB de perte optique correspond à un taux de partage de 1 × 32. 




Certains auteurs considèrent aussi le fait qu’un étage de 1 × 2 représente une perte d’environ 
3,5 dB au lieu de 3 dB. Ceci implique qu’un split ratio de 1 × 32 revient à 17,5dB de perte. 
D’après [31], le taux de partage peut être calculé de façon plus précise en considérant le 
budget optique (cf. équation (2)). A la réception, une photodiode PIN ou à avalanche (APD) 
suivie d’un amplificateur transimpédance (TIA) permettent de convertir le signal lumineux 
reçu en courant électrique suffisant, proportionnel à l’intensité du champ lumineux reçu 
suivant une loi quadratique. C’est ce système de détection directe qui permettra de 
caractériser la réponse en fréquence d’un canal IM/DD dispersif comme nous le présenterons 
en section 2.1.4. Mais avant, nous allons brièvement rappeler quelques paramètres importants 
dans la caractérisation des émetteurs et récepteurs optiques pouvant limiter la transmission en 
systèmes IM/DD. 
2.1.2 Paramètres caractéristiques des émetteurs et récepteurs optiques  
De manière générale, les composants électriques ou optiques sont utilisés pour opérer dans 
leur zone linéaire de fonctionnement. C’est d’ailleurs pour cela que l’étude de la courbe 
caractéristique courant-puissance 𝑃 = 𝑓(𝐼) d’une source optique est la toute première étape 
de caractérisation testée expérimentalement. Cela permet de pouvoir fixer le point de 
polarisation approprié pour un signal RF modulant le laser afin d’éviter toute distorsion ou 
« clipping » due à la non linéarité de la source optique. En systèmes IM/DD, deux sources 
optiques sont principalement utilisées : il s’agit des lasers DFB (Distributed FeedBack laser) 
et VCSEL (Vertical-Cavity Surface-Emitting laser). La différence entre ces deux lasers se 
situe notamment au niveau de leurs zones linéaires de fonctionnement. Le VCSEL dispose 
d’un rendement optique bas et fournit une faible puissance optique puisque fonctionnant avec 
de faibles courants de polarisation tandis qu’en comparaison, le laser DFB présente un 
rendement et une puissance optiques élevés, pour une très grande zone de fonctionnement 
linéaire. C’est ce qui explique pourquoi les lasers DFB sont plus adaptés à la transmission de 
signaux multi-niveaux. Grâce à leurs puissances optiques élevées, ils permettent d’atteindre 
des budgets optiques conséquents : d’où leurs avantages pour être déployés dans les réseaux 
d’accès PON et leurs intérêts pour cette thèse. A la base, le VCSEL a été conçu pour 
fonctionner avec la modulation NRZ. 
La bande passante analogique d’un composant émetteur ou récepteur optique est à 
prendre en considération.  Pour un laser à semiconducteurs [63]-[65], elle peut être obtenue à 
partir de l’équation de la variation de fréquence optique instantanée en sortie du laser 
régissant la dynamique de recombinaisons électrons-trous au sein de la cavité du laser 




(Section 2.1.4). Ainsi, la réponse fréquentielle et la bande passante du laser dépendent de la 
fréquence des oscillations de relaxation et du taux d’amortissement [63]-[64]. La Figure 2.4 
illustre la réponse fréquentielle d’un laser DFB en fonction du courant de polarisation. On 
remarque que la bande passante analogique du laser augmente en fonction du courant de 
polarisation.  
 
Figure 2.4 : Réponse fréquentielle d’un laser DFB en fonction du courant de polarisation [67] 
(cf. Annexe1). 
Quant à la bande passante de la photodiode, elle est fonction du temps mis par les 
porteurs pour traverser les contacts électriques du composant après le phénomène 
d’absorption (temps fonction de la vitesse de saturation et de la distance de transit des 
porteurs) [68]. La sensibilité du récepteur (photodiode) est un paramètre fixant la valeur 
minimale requise en puissance optique moyenne par le récepteur pour atteindre un taux 
d’erreur binaire cible à débit binaire fixe en utilisant une modulation NRZ. Sa connaissance 
est nécessaire car liée directement aux performances de la liaison en termes de budget 
optique. D’après [69], les photodiodes à avalanche (APD) présentent une meilleure sensibilité 
en comparaison aux photodiodes PIN grâce à leur coefficient multiplicateur. Le rendement 
optique est tout aussi intéressant car permet d’améliorer la conversion courant-puissance du 
récepteur optique. Pour des photodiodes basées InGaAs/InGaAsP (1,55 μm), les valeurs 
typiques du rendement optique sont de 0,6 A/W à 0,9 A/W environ pour une bande passante 
avoisinant les 40 GHz. Quant au coefficient multiplicateur des APDs, il peut varier de 2 à 
100 : c’est le cas typique des photodiodes APD de « III/V Lab » pour applications télécoms. 
Comme brièvement abordé en section 2.1.1, le chirp du laser influe sur la largeur 
spectrale du laser, donc sur les performances d’une liaison IM/DD. Il se traduit par deux 
composantes différentes : l’une liée à la modulation de phase et l’autre à la modulation en 




fréquence. Il s’agit du chirp transitoire ou facteur de Henry (𝛼𝐻) et du chirp adiabatique noté 
(𝐴𝑑). Leurs impacts respectifs dépendent principalement des caractéristiques de la source 
optique. Pour la plupart des lasers DFB, le facteur de Henry est compris entre 2 et 10. Ainsi, il 










+ 𝐴𝑑 ∙ 𝑃(𝑡)]
 
(3) 
avec 𝑃(𝑡) la puissance optique en sortie du laser (en Watts). Le chirp adiabatique 𝐴𝑑 dépend 
des effets thermiques dans le laser, des recombinaisons spontanées, de la durée de vie des 
porteurs dans la cavité, du facteur de confinement et du gain adiabatique du laser. Le premier 
terme de l’équation (3) se rapporte au chirp transitoire tandis que le second terme concerne le 
chirp adiabatique. 
Par ailleurs, dans la caractérisation des émetteurs et récepteurs optiques, la notion de 
bruit est importante. Les principales sources de bruit les plus connus sont : le RIN (Relative 
Intensity Noise) du laser et les bruits thermique et de grenaille du récepteur. Le RIN décrit les 
fluctuations de la puissance optique du laser (dues à l’émission spontanée) liées à sa phase et 
à sa fréquence optiques [72]-[73]. Son effet est plus impactant quand on est proche de la 
fréquence propre du laser encore appelée « fréquence des oscillations de relaxation du laser ». 
Quant au bruit thermique ou bruit du circuit électronique, il résulte de l’agitation des électrons 
libres au sein du semiconducteur sous l’action de la température [74]. Le bruit thermique est 






où 𝑘𝐵 = 1,38 × 10
−23 m2 ∙ kg/(s2 ∙ °K) représente la constante de Boltzmann, 𝑇 la 
température (en ° K ), ∆𝑓 la bande passante du bruit et 𝑅𝐿 la résistance de charge après la 
photodiode. Le bruit de grenaille ou bruit quantique est un bruit intrinsèque au mécanisme de 
fonctionnement de la photodiode. Il se traduit par le fait que le photocourant (courant résultant 
de l’absorption de photons) soit généré aléatoirement [75]. Ceci produit une fluctuation 
instantanée dans le courant généré par la photodiode même si elle reçoit une puissance 
optique constante. Pour une photodiode PIN, le bruit de grenaille peut être considéré comme 
un bruit blanc gaussien [63] de moyenne nulle et de variance : 
𝜎𝑃𝐼𝑁
2 = 2𝑞 ∙ (𝑅𝑑𝑃𝑖𝑛 + 𝐼𝑑) ∙ ∆𝑓
 
(5) 




Où 𝑞 = 1,6 × 10−19 C est la charge électrique, 𝑃𝑖𝑛 la puissance optique reçue, 𝑅𝑑 la 
sensibilité de la région d’absorption de la photodiode et 𝐼𝑑 le courant d’obscurité. Dans le cas 
d’une photodiode à avalanche (APD) de coefficient d’avalanche 𝑀, le bruit de grenaille peut 
être considéré comme un bruit blanc gaussien de moyenne nulle et de variance : 
𝜎𝐴𝑃𝐷
2 = 2𝑞𝑀²𝐹𝐴 ∙ (𝑅𝑑𝑃𝑖𝑛 + 𝐼𝑑) ∙ ∆𝑓
 
(6) 
Quand 𝑀=1, le facteur d’excès en bruit 𝐹𝐴 est égal à 1 [63]. Pour terminer, les performances 
des photodiodes sont limitées par le bruit de grenaille pour des valeurs de puissances optiques 
reçues élevées tandis que pour de faibles puissances reçues, c’est le bruit thermique qui est 
dominant. 
Afin de permettre au lecteur d’approfondir certains détails sur l’ensemble des points 
ayant été présentés dans cette section, les références suivantes pourront être utiles pour de 
plus amples compréhensions [64]-[69]. 
2.1.3 Propagation dans une fibre optique : éléments de compréhension 
2.1.3.1 Equation non-linéaire de Schrödinger 
Par définition, la propagation du signal optique dans une fibre est une propagation 
électromagnétique. Ainsi, comme tout phénomène électromagnétique, elle est décrite par les 
équations de Maxwell. En général, les équations de propagation présente plusieurs solutions 
correspondant à différents modes (caractérisés chacun par une constante de propagation 
spécifique) dans une fibre optique. Le nombre de modes dépend des caractéristiques de la 
fibre. Pour d’amples détails sur cet aspect, le lecteur pourra consulter le chapitre sur la fibre 
optique du document [63]. De nos jours, les infrastructures utilisant la fibre optique sont 
fortement à base de fibre SMF (Single-Mode Fiber). Dans ce type de fibre, les équations de 
propagation ne présentent qu’une seule solution souvent appelée mode central 𝐻𝐸11. Du fait 
que cette fibre ne présente qu’un seul mode de transmission, l’effet de la dispersion 
intermodale est négligeable. Ainsi, la propagation d’un signal optique dans une fibre SMF 


















où 𝐸(𝑧, 𝑡) représente l’enveloppe de l’impulsion variant lentement. Le terme 𝛼𝑎 exprimé en 
𝑑𝐵/𝑘𝑚 représente l’atténuation dans la fibre. Le terme 𝛽1 correspond à la vitesse de groupe 
exprimée en 𝑠/𝑚. 𝛽2 est le terme de la dispersion en 𝑠/(𝑚²) et 𝛾 le coefficient de non-
linéarité de la fibre, exprimé en (𝑊 ∙ 𝑚)−1. Différents phénomènes physiques sont 




représentés dans l’équation (7). Le premier terme à droite dans l’équation correspond à 
l’atténuation linéaire dans la fibre. Le deuxième terme correspond à la vitesse de groupe (donc 
relatif au temps de propagation dans la fibre). Le troisième terme est lié à l’élargissement de 
l’impulsion causée par la dispersion chromatique dans la fibre et le dernier terme est relatif 
aux effets de non-linéarité (en particulier, les effets Kerr). Par conséquent, les limitations de la 
propagation sont fortement liées aux caractéristiques physiques de la fibre. Il est important de 
remarquer que l’équation (7) n’est valable que pour des transmissions à un seul mode de 
polarisation. Dans cette équation, le transfert de puissance (entre polarisations) occasionné par 
le phénomène de biréfringence dans la fibre n’est pas considéré. 
2.1.3.2 Atténuation dans une fibre optique 
En comparaison aux pertes induites par les milieux de propagation tels que les câbles 
coaxiaux et cuivrés, la fibre optique présente de faibles pertes qui cependant ne doivent pas 
être pour autant négligées. Après les toutes premières transmissions optiques opérant sur la 
fenêtre  800 𝑛𝑚 avec une portée maximale de 10 km, la deuxième génération de systèmes de 
transmissions optiques a été possible dans la fenêtre 1300 𝑛𝑚 avec un coefficient 
d’atténuation dans la fibre avoisinant les 0,5 𝑑𝐵/𝑘𝑚. Le développement de sources dans la 
fenêtre  1500 𝑛𝑚 a permis la fabrication de fibres optiques ayant une atténuation un peu plus 
faible d’environ 0,2 𝑑𝐵/𝑘𝑚 ouvrant l’ère d’une troisième génération de systèmes de 
transmissions optiques. Et dans la continuité, un autre progrès technologique est né avec 
l’apparition d’amplificateurs à fibre dopée comme les EDFA (Erbium Doped Fiber 
Amplification). Le rôle des amplificateurs à fibre dopée est de compenser les pertes dues à 
l’atténuation dans la fibre mais il s’avère qu’ils génèrent un bruit d’amplification spontanée 
qui induit également une limitation dans la propagation. Ainsi, quand un signal est propagé 
dans une fibre optique, la puissance du signal émis se réduit à cause de l’atténuation dans la 
fibre. Ses pertes peuvent s’exprimer [63] par : 
𝑑𝑃 𝑑𝑧⁄ = −𝛼𝑎 ∙ 𝑃 
 
(8) 
où le paramètre 𝛼𝑎 est le coefficient d’atténuation. En intégrant l’équation (8), et en supposant 
𝑃0 la puissance du signal émis à l’entrée de la fibre optique, l’équation finale décrivant la 
puissance de sortie du signal en n’importe quel point 𝑧 de la fibre est donnée par la loi de 
Beer-Lambert:  
𝑃(𝑧) = 𝑃0 exp(−𝛼𝑎 ∙ 𝑧) 
 
(9) 




On peut déduire de l’équation (9) que pour des transmissions longues distances, la puissance 
optique s’atténuerait, ce qui conduit à déployer quelques systèmes d’amplification afin de 
permettre au récepteur de pouvoir disposer de la puissance nécessaire pour restaurer 
l’information émise. Le coefficient d’atténuation dans la fibre dépend de la longueur d’onde 
de transmission [63]. Dans notre cas où la longueur d’onde est proche de 1,55 µ𝑚, le 
coefficient d’atténuation est d’environ  0,2 𝑑𝐵/𝑘𝑚 qui est la plus faible value obtenue en 
1979 [77]. Les deux principales sources d’atténuation dans la fibre sont : l’absorption du 
matériau et la diffusion de Rayleigh. L’absorption du matériau provient des pertes d’énergie 
occasionnées par l’interaction entre les molécules de silicium de la fibre et les impuretés 
générées lors du processus de fabrication de la fibre. La diffusion de Rayleigh est inversement 
proportionnelle à la longueur d’onde de transmission et provient des microscopiques 
fluctuations de la densité des molécules de silice de la fibre faisant varier ainsi son index de 
réfraction. 
2.1.3.3 Dispersion Chromatique 
Le phénomène de dispersion peut être décrit comme étant le résultat de l’élargissement 
des impulsions constituant le signal optique émis à travers un canal dispersif comme la fibre 
optique. En outre, l’effet de la dispersion est la génération d’interférences entre symboles ou 
ISI (Inter-Symbol-Interference) qui dégrade le signal émis en corrompant l’amplitude des bits 
transmis. La définition de la dispersion chromatique provient de la constante de 
propagation 𝛽(𝜔) exprimée par : 






où 𝑛(𝜔) est l’index de réfraction fonction de la longueur d’onde de transmission, 𝜔 la 
fréquence angulaire and 𝑐 la célérité de la lumière. Dans la littérature, pour mieux comprendre 
l’origine de la dispersion chromatique, la constante de propagation 𝛽(𝜔) est souvent 
développée en séries de Taylor sous la forme [78]: 
𝛽(𝜔) ≈ 𝛽0 + 𝛽1(𝜔 −  𝜔𝑜)  +
𝛽2
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avec 𝛽𝑛 = (𝑑
𝑛𝛽 𝑑𝜔𝑛⁄ )𝜔=𝜔𝑜 et 𝛽0 le terme lié à la vitesse de phase du champ. Le terme 
𝛽1 correspond à la vitesse de groupe du signal. Le terme 𝛽2 correspond à la dispersion de la 
vitesse de groupe et 𝛽3  relatif aux composantes d’ordre 3 de la dispersion de vitesse de 
groupe. En d’autres termes, si on suppose que dans la fibre, toute composante fréquentielle 𝜔 
est propagée à la vitesse de groupe 𝑣𝑔(𝜔), en présence de  𝛽2, les différentes longueurs 




d’onde émises présenteront chacune une vitesse de groupe différente. Ainsi, 𝛽2 est 
responsable de l’élargissement spectrale du signal émis comme le cas illustré d’une impulsion 
(cf. Figure 2.5). 
 
Figure 2.5 : Illustration de l’effet de la dispersion chromatique sur un signal impulsionnel. 
Pour caractériser la dispersion chromatique, le paramètre de dispersion chromatique 𝐷 







𝛽2     [𝑝𝑠/(𝑛𝑚 ∙ 𝑘𝑚)]
 
(12) 
où 𝜆 est la longueur d’onde de transmission. Quant au terme 𝛽3 de  l’équation (11), il permet 
de caractériser avec 𝛽1, le paramètre 𝑆 de la dispersion dite pente de dispersion ou 












Pour 𝜆 = 1.55𝜇𝑚, les valeurs types de 𝐷 sont de l’ordre de 15 à 18 𝑝𝑠/(𝑛𝑚 ∙ 𝑘𝑚) et de 
0,05 à 0,09 𝑝𝑠/(𝑛𝑚 ∙ 𝑘𝑚²) pour 𝑆. 
Dans le cas d’un signal NRZ, les effets de la dispersion chromatique peuvent être 
facilement évalués dans le domaine temporel par analyse de son diagramme de l’œil. Ce 
dernier permet de déduire l’élargissement temporel causé par la dispersion chromatique. 
Cependant, une telle analyse n’est pas aussi facile à réaliser avec des signaux à modulations 
avancées telles que l’OFDM. Dans ce contexte, une analyse dans le domaine fréquentiel 
permet de caractériser l’impact de la dispersion chromatique. C’est ce que nous présenterons 
plus loin en 2.1.4. 
2.1.3.4 Effets non-linéaires dans la fibre 
Les effets non linéaires dans la fibre peuvent être répartis en deux groupes dont l’effet 
Kerr et la diffusion optique. L’effet Kerr se produit suite à une forte excitation optique du 
cœur de la fibre, impliquant une variation de son indice de réfraction, traduite par la variation 
de la phase du signal optique. L’effet Kerr regroupe principalement : l’auto-modulation de 
phase ou SPM (Self-phase modulation), la modulation de phase croisée ou XPM (Cross-phase 
modulation) et le mélange à quatre ondes ou FWM (Four-wave mixing). 




Quant aux non-linéarités optiques de diffusion, elles sont provoquées par l’interaction 
entre la lumière et les matériaux de la fibre. Pour plus d’informations à ce sujet, le lecteur 
pourra consulter les références suivantes [63], [79]. 
Par ailleurs, la variation de puissance dans le canal optique (fibre) provoque des 
changements de l’indice de réfraction de la fibre entraînant un déphasage non-linéaire défini 
comme étant de SPM. Pour mieux comprendre et quantifier cet effet, on pourrait reprendre 
l’équation NLSE (7) sans considérer les termes de la dispersion : 
𝜕𝐸(𝑧, 𝑡)
𝜕𝑧






Un exemple de solution de l’équation (14) pourrait se présenter sous la forme [63] : 







𝜑𝑆𝑃𝑀(𝑧, 𝑡) = 𝛾|𝐸(0, 𝑡)|
2 ∙ [





On remarquera donc que l’effet SPM est fortement dépendant de la puissance du signal 
introduit dans la fibre. C’est pour cette raison, qu’en pratique, cet effet est souvent considéré à 
chaque étage fibré (après une amplification) pour une puissance d’entrée élevée. 
Lorsque la transmission est composée de plusieurs canaux optiques à travers la même 
fibre optique comme le cas des transmissions WDM, le déphasage non-linéaire d’un canal 
dépendra non seulement de sa puissance mais aussi de la puissance émise par les canaux 
voisins. Ceci est connu sous le nom de : Cross-phase modulation (XPM) qui n’est rien d’autre 
qu’une forme de SPM croisée, définie par exemple pour un système de deux canaux optiques 
par la relation : 
𝜑𝑋𝑃𝑀,𝑘(𝑧, 𝑡) = 𝛾(|𝐸𝑘(0, 𝑡)|
2 + 𝐶𝑃|𝐸1−𝑘(0, 𝑡)|
2) ∙ [





Où 𝑘 = 0, 1 dépend du canal optique sélectionné et 𝐶𝑃 un coefficient fonction de la 
polarisation des deux impulsions. 
 Le FWM est, tout comme le XPM, une conséquence d’un système de transmission 
optique composite. Le FWM résulte de l’interaction entre quatre ondes optiques. Son impact 
pourrait être minimisé : soit en diminuant la puissance par canal optique, ou en empêchant les 
canaux d’être en phase par l’augmentation de l’espace entre canal ou de la dispersion 
chromatique (distance de fibre). A présent, nous allons passer à l’étude fréquentielle de la 
réponse d’un canal dispersif IM/DD. 




2.1.4 Réponse fréquentielle d’un canal dispersif IM/DD 
Comme avancée en sections 2.1.2 et 2.1.3.3, une autre façon d’analyser les effets du 
chirp et de la dispersion chromatique, est de faire une étude dans le domaine fréquentiel. Cette 
analyse a été déjà menée au sein de l’équipe, dans le cadre d’une précédente thèse, pour un 
canal IM/DD dispersif chirpé en régime petit-signal [80] et sera brièvement rappelée dans 
cette section. L’analyse fréquentielle d’un tel canal repose sur le fait que le module de sa 
fonction de transfert [81]-[83] est modélisable par :  
𝐻𝐼𝑀−𝐷𝐷(𝑓) =  |𝑐𝑜𝑠(𝜃) − 𝑠𝑖𝑛(𝜃)𝐻𝐼𝑀↔𝑃𝑀(𝑓)|
 
(18) 






𝐻𝐼𝑀↔𝑃𝑀(𝑓) est la fonction de transfert complexe en régime petit-signal entre modulation de 
phase et d’intensité caractérisant le chirp de la source optique. La longueur de fibre 
monomode utilisée est 𝐿, 𝐷 sa dispersion chromatique, 𝑐 la vitesse de la lumière dans le vide 
et 𝜆0 la longueur d’onde nominale de la source optique. On remarquera dans l’équation (18) 
que le chirp et la dispersion de la fibre sont bien représentés dans l’amplitude de la fonction 
de transfert du canal pour n’importe quelle distance de propagation non nulle. Ainsi, il a été 
démontré [80] que la fonction de transfert 𝐻𝐼𝑀↔𝑃𝑀(𝑓) peut comporter plusieurs composantes 
de modulations liées au signal, telles que : la modulation d’intensité ou IM (Intensity 
Modulation), la modulation de phase ou PM (Phase Modulation) et la modulation de 
fréquence ou FM (Frequency Modulation). Le Tableau 2.1 présente un récapitulatif 
d’équations modélisant la fonction de transfert 𝐻𝐼𝑀↔𝑃𝑀(𝑓) en fonction des composantes (IM, 
PM et FM) avec quelques exemples d’applications.  
Tableau 2.1 :  Fonctions de transfert phase-amplitude d’un canal IM/DD et applications [80] 
𝑯𝑰𝑴↔𝑷𝑴(𝒇) Composantes Applications 
0 IM Modulateur Mach Zehnder (MZM) 
𝛼𝐻 IM+PM EML, DML avec 𝑓 ≫ 𝑓𝑐 










Modulation Single Side Band si 
𝑚𝐼𝑀 = 2 ∙ 𝑚𝑃𝑀 




Le coefficient 𝛼𝐻 représente le facteur de Henry et 𝑓𝑐 la fréquence de coupure pour laquelle 
les effets du chirp transitoire sont plus importants que ceux du chirp adiabatique. Le 
coefficient 𝑚𝑃𝑀 représente l’indice de modulation d’amplitude du signal modulant et 𝑚𝐼𝑀 son 
indice de modulation de phase. EML (Electroabsorption Modulated Laser) est le sigle pour 
désigner un laser à modulateur électro-absorbant intégré. 
En utilisant l’équation (18) et considérant les différents cas de réponses du canal IM/DD 
comme regroupés en Tableau 2.1, la Figure 2.6 illustre quelques tracés.  
 
Figure 2.6 : Réponse fréquentielle de canal dispersif IM/DD : (a)- Cas IM suivant différentes 
longueurs de fibre, (b)- fonction des composantes IM, PM et FM à 80 km de fibre, (c)- 
fonction du chirp transitoire à 80 km de fibre. 
On peut remarquer pour une source optique de chirp nul (cf. Figure 2.6(a)), que le canal 
IM/DD dispersif dispose d’une seule composante IM et présente une sélectivité en fréquence 
due aux interférences destructives induites par la dispersion chromatique. Les positions 
fréquentielles des évanouissements varient en fonction de la dispersion chromatique, de la 








, 𝑛 = 0,1,2, … 
(20) 
D’après la Figure 2.6(b), si on ajoute uniquement du chirp transitoire (facteur de Henry d’un 
laser modulé en direct) à la réponse obtenue en Figure 2.6(a), ce qui correspond au cas 
(IM+PM),  on remarque que l’on modifie la forme de la réponse du canal en changeant non 
seulement la position des creux (évanouissement) mais aussi la taille des lobes secondaires et 
surtout le gain du premier lobe secondaire. Mais dès qu’on rajoute du chirp adiabatique (𝑓𝑐) 
au cas précédent, on obtient le cas (IM+PM+FM). En comparant ce nouveau cas de figure au 
cas (IM+PM), on note que l’ajout du FM (ici chirp adiabatique de la source optique) consiste 




à réduire la profondeur des creux de la fonction de transfert obtenu en (IM+PM), surtout pour 
les fréquences inférieures à 𝑓𝑐. Ainsi, en fonction de la distance et du chirp de la source, on 
observe que les évanouissements fréquentiels tombent dans la bande de fréquences occupée 
par le signal modulant induisant des distorsions qui peuvent dégrader les performances d’une 
liaison IM/DD. Un autre cas de figure a été observé en combinant les effets (IM+FM) du 
canal optique. En utilisant une longueur de fibre avec une source optique de chirp transitoire 
nul mais de chirp adiabatique non nul, on remarque que la profondeur des évanouissements a 
considérablement régressé en épousant les mêmes positions qu’en cas (IM+PM+FM). Ceci se 
justifie par l’absence de chirp transitoire (donc de composante PM). Le cas de figure le plus 
réaliste du canal IM/DD étant celui qui combine tous les effets (IM+PM+FM), nous avons 
donc présenté un dernier cas où nous faisons varier la valeur du chirp transitoire. Les résultats 
obtenus pour différentes valeurs de chirps transitoires (cf. Figure 2.6(c)) montrent qu’en 
augmentant le chirp transitoire, on obtient un gain croissant des lobes, proportionnel à 
l’augmentation du chirp transitoire. 
A présent, nous parlerons dans la partie suivante, des formats de modulation. Il est 
question dans cette thèse, de démontrer l’utilité de l’OFDM comme solution qui pourrait être 
déployée dans les réseaux d’accès des métropoles de pays en développement en lieu et place 
du NRZ, dont les performances sont connues de l’état de l’art (cf. Chapitre 1) et qui se trouve 
limité à très haut débit. 
2.2 Formats de modulation et introduction à l’OFDM 
Dans cette deuxième partie du chapitre 2, nous présentons un aperçu des différentes 
techniques et formats de modulation pouvant être appliqués en communications IM/DD. Nous 
parlerons dans un premier temps, du format de modulation NRZ-OOK (Non Return to Zero 
On-Off Keying) et de quelques formats de modulation avancée. Pour chaque cas, nous 
présenterons de brèves généralités et un descriptif sur les critères d’analyse et de performance. 
Ensuite nous introduirons l’OFDM comme technique de modulations multi-porteuses, capable 
de combattre la dispersion chromatique du canal optique avec une efficacité spectrale, plus 
élevée que le NRZ-OOK. Un bref rappel mathématique sur l’OFDM sera abordé d’une part, 
ainsi que ses principales caractéristiques et avantages-inconvénients d’autre part. 




2.2.1 Modulations mono-porteuse 
2.2.1.1 Modulation d’intensité NRZ-OOK 
Le NRZ représente à ce jour, le plus simple des formats de modulation utilisés en télécoms. 
En communications optiques, on utilise généralement la modulation NRZ-OOK. Il s’agit 
d’une forme de modulation d’intensité où l’information binaire est représentée par la présence 
ou non de puissance optique. Chaque symbole émis en NRZ représente un et un seul bit de 
donnée comme illustré à la Figure 2.7. Ainsi, le débit symbole reste égal au débit binaire. 
Lorsque l’information binaire est codée en intensité optique où chaque bit "1" est représenté 
par un niveau élevé de puissance optique et chaque "0" par un niveau optique bas (idéalement 
zéro) : on parle de modulation NRZ-OOK. 
 
Figure 2.7 : Constellation d’une modulation NRZ-OOK. 
La Figure 2.8 présente un exemple de représentations temporelle et fréquentielle de signal 
NRZ-OOK. A débit binaire 𝐵 = 1 𝑇𝑆⁄ , la bande passante du signal NRZ peut être approximée 
par 𝐵 (en 𝐻𝑧) où 𝑇𝑆 représente le temps bit.  
 
Figure 2.8 : Représentations temporelle et spectrale d’un signal modulé NRZ-OOK. 
Comme on peut le voir, la modulation d’intensité d’une source optique présente un spectre à 
deux bandes latérales, chacune de par et d’autre du lobe principal. A très haut débit, la 
propagation d’un tel signal d’un point de vue spectrale, subit les effets limitatifs de la 
dispersion chromatique et du chirp du canal optique comme montrés en section 2.1.4. La 
Figure 2.9 présente l’allure du spectre NRZ-OOK en fonction du débit de transmission. On 
remarque un étalement du spectre lorsque le débit binaire augmente avec des lobes 











Figure 2.9 : Spectre d’un signal NRZ-OOK en fonction du débit. 
Il est montré dans [84] qu’en utilisant un filtre optique pour atténuer l’une des deux bandes 
latérales (on parle de signal SSB ou Single Side Band), on parvient à minimiser les effets dus 
à la dispersion chromatique. De plus, l’effet de la dispersion chromatique est compensé dans 
le domaine temporel [85]. Des études très récentes auxquelles a participé Xlim ont montré que 
l’utilisation d’un DEML (à double accès) permet de générer un signal SSB et d’augmenter les 
distances de transmission sans compensation de la dispersion [34]. La Figure 2.10 présente un 
exemple de schéma de modulation NRZ-OOK. A l’émission, un codeur NRZ convertit la 
trame binaire en signal électrique représentatif avant d’attaquer un driver qui permet d’ajuster 
les niveaux de tensions (maximal et minimal) du signal pour un point optimal de 
fonctionnement de la source optique. 
 
Figure 2.10 : Schéma d’une liaison IM/DD à modulation NRZ-OOK. 
A la réception, après détection directe du signal optique, un démodulateur reconvertit le signal 
reçu en trame binaire. Ce démodulateur est constitué d’un circuit de décision associé à une 
récupération d’horloge. Le circuit de décision définit à l’instant optimal d’échantillonnage, si 
le bit reçu est un "1" ou un "0" selon un seuil optimal. Généralement, l’un des critères 
qualitatifs utilisés en communications optiques pour décider de la qualité d’un signal NRZ-
OOK est ce qu’on appelle : le diagramme de l’œil. C’est le résultat de la superposition du 
signal reçu sur une fenêtre temporelle représentant quelques périodes. Le diagramme de l’œil 
permet d’avoir un aperçu de la qualité du signal reçu. La Figure 2.11 illustre un exemple de 
















Figure 2.11 : Exemple de diagramme de l’œil en NRZ-OOK et méthode de détection. 
Plus l’ouverture est grande, meilleure est la qualité du signal reçu. En supposant que le 
bruit dominant à la réception est celui de la photodiode, la Figure 2.11, montre que la 
distribution des niveaux de "1" et de "0" aux instants d’échantillonnage peut être approximée 
par une distribution gaussienne de moyenne 𝑀1 et d’écart type 𝜎1 pour les niveaux "1" et 
respectivement 𝑀0 et 𝜎0 pour les niveaux "0". Ainsi, pour estimer la qualité du signal NRZ-
OOK, le facteur 𝑄 est l’une des méthodes utilisées. Il est défini par : 
𝑄 =
𝑀1 −𝑀0
𝜎1 + 𝜎0  
(21) 
Quant à l’estimation quantitative, le paramètre le plus souvent employé est le taux d’erreur 
binaire ou 𝐵𝐸𝑅 (Bit Error Ratio). Le BER représente le rapport entre le nombre de bits 
erronés détectés par le nombre total de bits transmis (Méthode du Monte-Carlo). Il peut 
s’exprimer en fonction du facteur 𝑄 sous la forme [86] :   









2.2.1.2 Formats de modulation avancée 
La modulation NRZ-OOK est la modulation la plus simple et qui présente une efficacité 
spectrale de 1 𝑏𝑖𝑡/𝑠/𝐻𝑧. L’efficacité spectrale η, se définit comme étant le rapport entre le 
débit des données émises par la bande passante occupée par le signal. En effet, l’efficacité 
spectrale peut être augmentée en utilisant des formats de modulation avancée où chaque 
symbole émis est représenté sur un certain nombre de bits. Dans ce contexte, on distingue les 
formats de modulation : PAM (Pulse amplitude modulation), ASK (Amplitude shift keying), 
PSK (Phase shift keying) et les QAM (Quadrature amplitude modulation) [79], [86]. Tout 
format de modulation est défini par un alphabet de symboles représentés chacun par un 
ensemble de bits associés. Le nombre de symboles M de l’alphabet définit le nombre de bits b 











2.7, la modulation NRZ-OOK présente un alphabet de M = 2 symboles dont "O" et "1" 
représentés chacun par b = 1bit.  
Par ailleurs, si on ne module que l’intensité de la source optique, les symboles de 
l’alphabet sont nécessairement réels et positifs : c’est le cas par exemple, des modulations 
NRZ-OOK et PAM. Par contre, si la modulation est faite à la fois en amplitude et en phase 
(comme lorsqu’on utilise des modulateurs externes Mach Zehnder [34], [80]), les symboles 
sont en général complexes. Dans cette thèse, une attention particulière a été consacrée aux 
modulations QAM car usuellement employées en OFDM, cœur de nos travaux. Pour plus de 
détails concernant les autres types de modulation avancée, le lecteur pourra se reporter aux 
ouvrages [76], [79] et [87]. 
Par ailleurs, la représentation d’un signal modulé par une modulation numérique (comme 
les formats de modulation avancée) se fait par le biais de diagrammes de constellation. 
Représenter la constellation d’un format de modulation, revient à afficher sur un plan 
complexe (orthonormé) chaque symbole de l’alphabet dudit format. La Figure 2.12 en illustre 
quelques exemples.  
 
Figure 2.12 : Exemple de formats de modulation et leurs constellations. 
On y remarque que le diagramme de constellation peut prendre plusieurs formes selon 
qu’il s’agit d’une simple modulation de phase (Figure 2.12(a)-(b)) ou d’une modulation 



























(a)  M=2, BPSK (b)  M=4, QPSK (c)  M=3, 8-QAM
(d)  M=16, 16-QAM (e)  M=32, 32-QAM




usuelles sont celles dites carrées (où b = 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) est pair). Pour exemple de constellations 
QAM carrées, on peut citer : la 4QAM, la 16QAM, la 64QAM, la 256QAM, la 1024QAM, 
etc. Cependant, il existe d’autres types de constellations QAM (non carrées) comme le cas 
d’une 8QAM ou d’une 32QAM (constellations (c) et (d) de la Figure 2.12). Ces types de 
constellations (où b = 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) est impair), sont parfois utiles dans l’implémentation de 
modulations adaptatives [80].  Le rapport signal-à-bruit ( SNR ∶ Signal-to-Noise-Ratio) est 
aussi un paramètre utilisé pour quantifier le niveau de bruit dans un signal reçu. Pour un canal 
plat à bruit gaussien ou  AWGN (Additive White Gaussian Noise), le SNR est défini [87] par 
le rapport entre puissance du signal 𝐸𝑆  et puissance du bruit 𝑁0, soit : 







Dans la littérature, l’autre critère de performance pour les modulations avancées, est 
l’erreur quadratique moyenne (erreur vectorielle résiduelle) ou  EVM (Error Vector 
Magnitude) qui permet de quantifier l’étalement des symboles reçus autour des points de la 
constellation idéale comme illustré à la Figure 2.13(a).  
 
Figure 2.13 : (a) Constellation 16QAM d’un signal reçu, (b) Illustration de l’EVM. 
Générallement, le SNR est exprimé en dB. Par définition, l’EVM est la racine carrée moyenne 
(RMS : Root Mean Square) de la différence entre symboles reçus et attendus, le tout moyenné 
sur un nombre de symboles plus grand que la taille de la constellation. La Figure 2.13(b) en 
illustre le principe de calcul. L’EVM est souvent exprimé en pourcentage (%) et calculé en 
utilisant l’expression (24). Pour 𝑁𝑆𝑇 représentant le nombre total de symboles émis, 𝑆𝑛 et  𝑆0,𝑛 
les n
ièmes
 symboles respectivement reçus et émis, le SNR peut être estimé [87] selon la relation 
(25). 





1 𝑁𝑆𝑇⁄ ∙ ∑ |𝑆𝑛 − 𝑆0,𝑛|
2𝑁𝑆𝑇
𝑛=1











De (24) et (25), spécifiquement pour le format BPSK et les constellations carrées QAM, le 















où 𝐿 = √𝑀 est le nombre de niveau sur chaque dimension de la modulation M-QAM 





























La Figure 2.14 présente l’allure du 𝐵𝐸𝑅 en fonction du 𝑆𝑁𝑅 et de l’𝐸𝑉𝑀 pour 
différentes constellations en utilisant les relations (25) et (26). On remarque que pour 
transmettre un peu plus de bits (par exemple de BPSK à 4QAM ou 16QAM), il faudrait un 
SNR assez suffisant pour de garantir un même BER. Ainsi le BER décroit (devient meilleur) 
avec l’augmentation du SNR. Par contre, il croit (se dégrade) avec l’augmentation de l’EVM : 
en fait, plus l’erreur vectorielle devient importante, plus mauvais est le BER. Ce qui implique 
qu’il faudrait transmettre moins de bits pour améliorer le BER. Une expression générale du 
BER est proposée dans la littérature [89]. Cette expression est basée sur la relation existant 
entre le BER et l’erreur symbole (SER : Symbole Error Ratio) d’une constellation QAM 
codée Gray. 
 





Figure 2.14 : (a) BER fonction du SNR, (b) BER fonction de l’EVM. 
C’est cette expression de BER que nous utiliseront dans cette thèse et qui sera décrite 
ultérieurement. Pour toute constellation M-QAM, si 𝑏𝑘 est le nombre de bits émis par la sous-
porteuse 𝑘, l’erreur symbole 𝑆𝐸𝑅𝑘 associée [89] est donnée par [80] : 
 𝑆𝐸𝑅𝑘 ≈ 𝑏𝑘 ∙ 𝐵𝐸𝑅𝑘 
 
(30) 
Si 𝑃 est la puissance moyenne électrique d’une constellation QAM (cf. Tableau 2.2), 
alors l’erreur symbole 𝑆𝐸𝑅𝑘 est exprimée par : 


























C’est cette relation du 𝐵𝐸𝑅𝑘 en fonction du nombre de bits 𝑏𝑘, du facteur 𝑃𝑘 pour la 
normalisation de puissance des constellations et du rapport signal-à-bruit 𝑆𝑁𝑅𝑘 que nous 
utiliserons dans toute notre étude et qui nous permettra d’optimiser les performances du 









Tableau 2.2 :  Puissance moyenne électrique calculée par constellation M-PSK ou M-QAM 








BPSK 1 1 
QPSK 2 2 
8QAM croisé 3 6 
16QAM 4 10 
32QAM croisé 5 20 
64QAM 6 42 
128QAM croisé 7 82 
256QAM 8 170 
512QAM croisé 9 330 
1024QAM 10 682 
2.2.2 Modulations multi-porteuses 
Nous avons vu en section 2.1.3, que la dispersion chromatique est le paramètre le plus 
pénalisant dans une transmission IM/DD optique. Un moyen pour combattre cette limitation 
du produit  [𝐷é𝑏𝑖𝑡 × 𝐷𝑖𝑠𝑡𝑎𝑛𝑐𝑒] consiste à répartir les symboles émis initialement en série 
(cas des transmissions mono-porteuses), en plusieurs sous-porteuses (fréquences) parallèles à 
faible débit chacune (modulations multi-porteuses). Pour faire une comparaison avec les 
techniques de modulation mono-porteuses, la Figure 2.15(a) montre qu’à faible débit, l’effet 
de la dispersion chromatique n’est pas encore visible sur la transmission d’un signal mono-
porteuse. C’est pour cela par exemple qu’à 1490 nm, il est possible en GPON, de réaliser des 
liaisons descendantes NRZ-OOK à 2,5 Gb/s sur 20 km de fibre SSMF sans usage de 
méthodes de compensation de dispersion chromatique [80]. Par contre, lorsque le débit de 
transmission augmente comme à la Figure 2.15(b), le temps symbole diminue et par 
inversion, la bande passante du signal augmente. Dans ces conditions, la dispersion 
chromatique devient très pénalisante surtout avec un canal IM/DD avéré sélectif en fréquence 
(cf. section 2.1.4). Elle se manifeste par un étalement temporel des signaux émis causant de 
l’interférence entre symboles (IES). Cette IES devient très pénalisante surtout quand le temps 
symbole devient très court (transmission haut débit) ou quand la dispersion de fibre est 




importante (distance de fibre élevée). Par contre, pour une transmission multi-porteuse à haut 
débit, comme l’illustre la Figure 2.15(c), le canal de transmission est réparti en sous-canaux 
étroits indépendants, chacun subissant une atténuation quasi-faible simplifiant ainsi le 
processus d’égalisation à la réception. 
 
Figure 2.15 : Spectre électrique d’un signal : (a) Mono-porteuse bas débit, (b) Mono-porteuse 
haut débit, (c) Multi-porteuses haut débit. 
L’égalisation consiste à compenser les effets induits par le canal sur la propagation du signal. 
Du fait que chaque sous-canal fonctionne à débit faible, l’impact de la dispersion chromatique 
se trouve réduit. En conclusion, nous pouvons retenir que les modulations multi-porteuses en 
comparaison aux modulations mono-porteuses présentent l’avantage d’être robuste face à la 
dispersion chromatique et de ce fait, elles sont une solution intéressante pour la montée en 
débit dans les canaux dispersifs (cas du canal IM/DD). C’est pour cela par exemple que 
l’OFDM est une solution très prometteuse pour les réseaux d’accès PON de futures 
générations [80]. La Figure 2.16 présente respectivement un exemple de schéma de 
modulation mono-porteuse (a) et multi-porteuses (b).  
 
Figure 2.16 : Comparaison entre techniques de modulation - (a) Mono-porteuse, (b) Multi-
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 ( )
𝑎𝑚 = 𝛼 + 𝑗𝛽,         (𝛼, 𝛽 𝑟é𝑒𝑙𝑠)




Rappelons que la fonction du bloc "Mappingʺ consiste à convertir une trame binaire en 
symboles 𝑎𝑚,𝑛 (symboles issus d’une modulation QAM par exemple). Quant au bloc "S/Pʺ, il 
réalise la conversion série/parallèle et 𝑠(𝑡) la somme des signaux 𝑠𝑛  dans le cas (b). La 
fréquence 𝑓𝑐 du cas (a) représente la fréquence porteuse pour la modulation mono-porteuse et 
les 𝑓𝑛, les sous-porteuses utilisées par la modulation multi-porteuses (𝑛 = 0,1, … ,𝑁 − 1). Le 
signal à la sortie respectivement du modulateur mono-porteuse (équation (33)) et celui du 
modulateur multi-porteuses (équation (34)) sont définis par : 













où 𝑠𝑛(𝑡) = 𝑢(𝑡)𝑒
𝑗2𝜋𝑓𝑛𝑡 et 𝑛 l’indice de la sous-porteuse 𝑓𝑛 ; 𝑚 est l’indice de transmission du 
m
ième
 symbole, 𝑁𝑆 le nombre de symboles émis, 𝑇𝑆 la durée symbole et 𝑢(𝑡) la fonction 
prototype définie comme suit : 
𝑢(𝑡) = {
1, 0 < 𝑡 ≤ 𝑇𝑆
0, 𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠  
(35) 
 Dans ce qui suit, nous allons aborder brièvement l’OFDM dans tout son aspect 
historique, principes mathématiques et son implémentation en traitement du signal.  
2.2.2.1 Introduction à l’OFDM : de la FDM à l’OFDM 
L’OFDM a connu une longue marche et progressé grâce aux travaux de recherches 
menés par grand nombre de chercheurs. Les origines de l’OFDM remontent à 1930 lorsque 
les célèbres laboratoires de recherches Bell ont développé une nouvelle technique devant 
succéder au FDM (Frequency Division Multiplexing). La FDM est une technique multi-
porteuse où deux sous-porteuses consécutives se trouvent séparées par un intervalle de garde. 
A la réception, chaque sous-porteuse est récupérée via un filtre analogique individuel comme 
à la Figure 2.17. En OFDM, les fréquences sont choisies orthogonales de manière à ce que les 
sous-porteuses puissent se chevaucher entre elles sans interférence mutuelle (ou ICI : Inter-
Carrier Interference), conduisant à un gain en efficacité spectrale. Ainsi à même débit, 
l’OFDM permet d’utiliser une bande de fréquence moins importante que la FDM. La 
démodulation est réalisable sans filtrage analogique individuel comme en FDM mais 
numériquement grâce à une transformée de Fourier (ou FFT : Fast Fourier Transform). 





Figure 2.17 : Comparaison point de vue fréquence entre : (a) FDM, (b) OFDM. 
Une chronologie de l’OFDM [90]-[92], est proposée sous forme de diagramme à la 
Figure 2.18. Le concept de l’OFDM pour la transmission a été proposé pour la première fois 
par Robert W. Chang des laboratoires Bell en 1966 [90]. La notion d’orthogonalité des 
fréquences de transmission, a été développée et améliorée en 1971 [93], grâce à l’utilisation 
de la FFT (Fast Fourier Transform) [94] proposée en 1969 pour réduire la complexité du 
temps de calcul de l’implémentation de la transformée de Fourier discrète (DFT) et de son 
inverse (IDFT). Dès 1980, le concept de préfixe cyclique pour combattre l’ISI a été proposé 
par Peled et Ruiz [95]. L’introduction de l’OFDM dans le domaine des applications réseaux 
sans fil a été démontrée par Cimini des laboratoires Bell en 1985 [95]. Son utilisation dans le 
domaine filaire s’est faite grâce aux divers travaux de Chow, de Cioffi et d’autres chercheurs 
de Stanford [98]. L’OFDM dans le domaine des antennes tels que les systèmes MIMO (Multi-
Input Multi-Output) a été publié par Telatar [99] et Foschini [100] au sein des laboratoires 
Bell. 
 
Figure 2.18 : Historique de l’OFDM et son évolution. 
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En 1987, les Français Lassalle & Alard [97] proposeront l’utilisation du FEC (Forward Error 
Coding) avec l’OFDM en radiodiffusion : d’où la notion de l’OFDM avec codage correcteur 
d’erreur ou Coded-OFDM (C-OFDM) pour améliorer la transmission. L’OFDM est devenu 
ainsi, un candidat potentiel pour les applications DSL (Digital Subscriber Loop) où il est 
appelé DMT (Discrete Multitone) [98]. Ensuite, il est intervenu dans tous les standards de 
télécommunication tels que la radio-télédiffusion [101], le sans fil local (WLAN) [102].  
De nos jours, tous les standards tels que le Wi-Fi (IEEE 802.3a/g), le WiMax (IEEE 
802.16e), l’ADSL (ITU G.992.1), le « Long Term Evolution » ou (LTE), la 4G et les 
radiotélécommunications utilisent l’OFDM. En 1999, Siohan propose l’OFDM/OQAM 
(Offset-QAM) permettant de se passer du préfixe cyclique dans la transmission pour des fins 
de gain en débit [103]. Pour ce faire, il propose l’utilisation d’une famille de fonctions 
prototypes dites « localisées en temps-fréquence » proposée par Bolcskei [104]. Malgré tout 
son succès, l’OFDM ne s’est vu impliqué dans le domaine optique que récemment. Bien que 
le premier papier suggérant son utilisation dans le domain optique ait apparu en 1996 [105], il 
a fallu attendre l’an 2001 pour démontrer sa robustesse contre la dispersion chromatique et 
montrer son intérêt pour le domaine optique [106]. Ainsi, une première implémentation de 
l’OFDM en optique a été reportée en 2002 [107] mais n’a sollicité que peu d’intérêt puisque 
d’autres publications ne l’ont pas suivie. Mais quelques années plus tard, certains auteurs ont 
prouvé qu’il est possible d’implémenter l’OFDM en optique avec des techniques de 
traitement de signal basé sur des DSP (Digital Signal Processor) pour lutter contre la 
dispersion chromatique [108]-[110]. Après ces premiers travaux concluants, ainsi que ceux 
parrus ensuite [111]-[112], l’OFDM s’est vu enfin introduire dans les communications 
optiques permettant donc d’accéder à l’ère du très haut débit dans les réseaux de transport. Par 
suite, l’OFDM optique a vite évolué et même considéré comme pionnier du 100Gb/s. Certains 
chercheurs ont même démonstré qu’il est possible d’implémenter l’OFDM pour réaliser des 
transmissions atteignant le Terabit [113]. Quelques années après l’intérêt de l’OFDM pour les 
systèmes de transmissions longues distances, plusieurs auteurs ont montré qu’il peut être un 
bon candidat pour le réseau d’accès optique. L’un des tous premiers travaux [114] parus sur le 
sujet était en 2007 : l’auteur a démontré la réalisation d’une liaison OFDM 10Gb/s du réseau 
d’accès PON. Depuis, l’OFDM pour les réseaux d’accès optiques est devenu un sujet d’intérêt 
en expansion, suivi par plusieurs groupes de chercheurs et d’industriels à travers le globe 
[115]-[117]. Dans la section suivante, nous présenterons quelques notions mathématiques sur 
l’OFDM. 




2.2.2.2 Généralités sur l’OFDM 
Les systèmes multiporteuses classiques sont connus pour générer des sous-porteuses dans 
le domaine analogique conduisant à des signaux à bande limitée dont les différents spectres ne 
se chevauchent pas. Ceci implique l’utilisation d’un grand nombre d’oscillateurs et de filtres à 
la fois à l’émetteur comme au récepteur. Ces oscillateurs et filtres ont besoin d’un intervalle 
de garde fréquentiel entre deux canaux successifs. Ceci conduit à une faible efficacité 
spectrale comme on peut l’observer à la Figure 2.17(a). Pour améliorer l’efficacité spectrale, 
l’OFDM introduit la notion d’orthogonalité entre les sous-porteuses. Cette propriété 
d’orthogonalité résulte de la corrélation entre n’importe quelle paire de 































On peut montrer ∀ 𝑚 entier pour 𝑘 ≠ 𝑙 que si : 




la corrélation 𝛿𝑘𝑙 = 0 et par conséquent, les signaux 𝑠𝑘(𝑡) et 𝑠𝑙(𝑡) sont orthogonaux entre 
eux. Et si on utilise des sous-porteuses modulées sur des fréquences multiples de l’inverse du 
temps symbole 𝑇𝑆, il sera possible de garantir l’orthogonalité entre sous-porteuses, et éviter 
ainsi toute interférence ICI malgré un fort chevauchement spectral [79]. L’ICI peut subvenir 
quand l’émetteur et le récepteur ne sont pas synchronisés. En d’autres termes, lorsque le 
signal reçu est détecté aux fréquences 𝑓𝑘 + ∆ au lieu de 𝑓𝑘, ∆ étant un offset fréquentiel. En 
conclusion, tout signal OFDM pourra s’exprimer suivant l’équation (34) sous condition (37).  
La Figure 2.19 présente un exemple de signal OFDM obtenu avec quatre sous-porteuses. 
La notation "Spʺ est synonyme de "Sous-porteuseʺ. On y observe l’effet de la fonction 
prototype 𝑢(𝑡) qui se manifeste par la forme d’une fonction sinus-cardinal dans le domaine 
fréquentiel. L’orthogonalité des sous-porteuses peut être aussi observée : à chaque fois qu’une 
sous-porteuse atteint son amplitude maximale dans le domaine fréquentiel, toutes les autres 
s’annulent. 





Figure 2.19 : Représentation du spectre d’un signal OFDM obtenu avec 4 sous-porteuses. 
Par ailleurs, il est possible de rendre le signal OFDM encore plus robuste contre l’ICI en 
modifiant la forme d’onde (ou fonction prototype) [104]. En fait, l’utilisation de fonctions 
prototypes ayant des lobes secondaires moins importants, est une solution pour combattre 
l’ICI ou l’annuler [118]. Par l’utilisation de la transformée de Fourier discrète (DFT) à la 
modulation et de son inverse pour la démodulation [93], l'OFDM a marqué son ascension, et 
permet ainsi de s’affranchir des nombreux oscillateurs et filtres qui rendent le système 
complexe et coûteux. Pour étayer cette découverte, considérons l’équation d’un symbole 
OFDM 𝑠𝑚(𝑡) défini par : 





où 𝑁 est le nombre total de sous-porteuses utilisées, 𝑘 l’indice du 𝑘è𝑚𝑒 sous-porteuse et 𝑚 
l’indice du 𝑚è𝑚𝑒 symbole. Ce signal OFDM 𝑠𝑚(𝑡) analogique peut être représenté par une 
version discrète représentée avec 𝑄 échantillons dans l’intervalle 0 < 𝑡 ≤ 𝑇𝑆, définie par : 







où 𝑛 est l’index d’un échantillon (𝑛 = 0,1, … , 𝑄 − 1). En considérant la propriété 
d’orthogonalité (37), on peut écrire que : 




avec 𝑓0 la fréquence de sous-porteuse d’ordre 𝑘 = 0 et  𝑁 le nombre de sous-porteuses 
considérées. En admettant que 𝑄 = 𝑁 et 𝑓0 = 0 (on suppose aussi que la première sous-
porteuse est la composante DC), l’équation (39) peut être réécrite sous la forme :  











où 𝐼𝐷𝐹𝑇(∙) est la fonction inverse de la transformée de Fourier discrète. Ainsi, nous montrons 
via l’équation (41) qu’un signal OFDM analogique 𝑠𝑚(𝑡) défini sur un intervalle 𝑇𝑆 pourrait 
être représenté par une version numérique 𝑠𝑚[𝑛] représentée sur 𝑁 échantillons grâce à une 
IDFT. Le passage de 𝑠𝑚[𝑛] à 𝑠𝑚(𝑡) peut se faire via un convertisseur numérique/analogique 
ou (DAC : Digital-to-Analog Converter) et réciproquement via un convertisseur 
analogique/numérique ou (ADC : Analog-to-Digital Converter). Nous montrons ainsi qu’on 
pourrait obtenir en s’affranchissant des oscillateurs et filtres, le même signal 𝑠(𝑡) de la Figure 
2.16(b) par application directe sur les symboles 𝑎𝑚,𝑛 d’une IDFT suivie d’un DAC. Ceci 
devient un avantage fondamental depuis que les calculs de DFT/IDFT peuvent être réalisés 
grâce à des algorithmes très efficaces [119]-[120] tels que la transformée de Fourier rapide ou 
FFT (Fast Fourier Transform) et son inverse (IFFT : Inverse Fast Fourier Transform). D’où le 
début de l’ère du traitement du signal avec l’utilisation de DSP (Digital Signal Processors) 
produits massivement et de plus en plus abordables. 
La Figure 2.20 présente un schéma général de système de transmission OFDM.  
L’émetteur reçoit une trame binaire répartie en plusieurs sous-trames parallèles modulées 
chacune suivant une QAM avant d’être modulées via une IFFT.  
 
Figure 2.20 : Système de transmission OFDM IM/DD en bande de base. 
Avant l’IFFT, des symboles pilotes connus du récepteur y sont insérés à des fins de 
synchronisation à la réception et d’estimation du canal de transmission. Un préfixe cyclique 
est ajouté au signal obtenu avant d’être envoyé dans le canal de transmission suite à une 
conversion numérique/analogique (D/A). Le canal de transmission peut être par exemple, un 
canal IM/DD ou modélisé par une réponse impulsionnelle ℎ(𝑡) et un bruit additif 
gaussien 𝑛(𝑡). Puisque la conversion numérique/analogique génère un signal analogique de 
composantes spectrales périodiques aux fréquences multiples de la fréquence 




d’échantillonnage, il est important que la fréquence d’échantillonnage 𝐹𝑆 respecte le critère de 
Shannon : 𝐹𝑆 ≥ 2 ∙ 𝐵𝑃 où 𝐵𝑃 est la bande passante du signal OFDM. De cette façon, les 
répliques spectrales s’éloignent du spectre utile et ne s’interférerent pas : on parle d’anti-
aliasing [121]. Un filtre passe-bas (ou LPF : Low Pass Filter) de bande passante (𝐹𝑆/2) est 
utilisé pour éliminer les répliques spectrales du signal analogique. Et pour tenir compte de la 
décroissance du filtre (ou roll-off, en anglais), il est possible de sur-échantillonner le signal de 
sorte que  𝐹𝑆 > 2 ∙ 𝐵𝑃. Une autre façon d’obtenir le même résultat [121] consiste à réaliser un 
« over-sampling » de l’IFFT comme illustré à la Figure 2.21. Dans ces conditions, certaines 
sous-porteuses de l’IFFT sont modulées par des zéros [122]-[123].  
 
Figure 2.21 : (a) Implémentation de l’Over-sampling sur IFFT, (b) Effet sur le spectre. 
A la réception, c’est le processus inverse de l’émission qui est effectué. Après avoir 
éliminé toutes les composantes indésirables du signal reçu, le préfixe cyclique est supprimé 
suite à une conversion analogique/numérique (A/D). Ensuite une FFT est appliquée au signal, 
suivie d’un processus d’égalisation (ou compensation des effets du canal). A ce stade de la 
chaîne de transmission, les coefficients du canal sont estimés grâce aux symboles pilotes 
reçus et connus du récepteur. Après égalisation, les symboles reçus sont décodés pour 
restituer la trame binaire en sortie. Dans les sections suivantes, nous reviendrons sur certains 
points essentiels de la chaîne de transmission (Figure 2.20) afin d’y apporter de plus amples 
détails. 
2.2.2.3 Préfixe cyclique 
Nous avons vu en section 2.2.2, que si le débit augmente, alors la période d’impulsion 
diminue. Ainsi, les impulsions transmises à travers un canal dispersif peuvent se chevaucher 
les unes après les autres à cause du retard introduit par la dispersion du canal, responsable de 
l’interférence ISI caractérisée par un étalement temporel du signal émis à la réception. Pour 
combattre cette interférence (ISI), la solution la plus utilisée consiste à faire précéder chaque 




symbole émis, d’une portion de ses échantillons comme illustrée à la Figure 2.22. Cette 
technique est connue sous le nom de : préfixe cyclique (ou CP : Cyclic Prefix) [79].  
 
Figure 2.22 : Implémentation du préfixe cyclique en OFDM. 
Lorsque la durée du préfixe cyclique dépasse le retard maximum de propagation introduit 
par la dispersion, l’orthogonalité entre les sous-porteuses est préservée et les symboles émis 
peuvent être entièrement restaurés après égalisation à la réception. Ainsi, l’utilisation du 
préfixe cyclique permet non seulement de lutter contre l’ISI mais également de simplifier 
l’égalisation du canal dans le domaine fréquentiel. En effet, en utilisant un préfixe cyclique au 
lieu d’un intervalle de garde composé de zéros, cela revient à rendre la convolution linéaire de 
la réponse impulsionnelle du canal avec le signal temporel émis, en une convolution dite 
circulaire [124]. En d’autres termes, cela facilite l’estimation des coefficients du canal par une 
égalisation dans domaine fréquentiel. En utilisant les paramètres de la Figure 2.22, le préfixe 








Où 𝑁𝐶𝑃 représente le nombre d’échantillons du préfixe cyclique considéré dans le symbole 
OFDM et 𝑁 le nombre d’échantillons générés en modulant les sous-porteuses. 
2.2.2.4 Estimation du canal et techniques d’égalisation 
Nous avons vu en section 2.1.4, que le canal IM/DD dispersif présente une sélectivité en 
fréquence qui limite les performances du système de tarnsmission. L’exemple de la Figure 
2.15(c) montre clairement que chaque sous-porteuse est affectée différemment par le gain du 
canal. Ainsi, pour chaque sous-porteuse, il est nécessaire d’estimer l’impact du canal et d’en 
tenir compte pour égaliser les symboles reçus [89]. La solution à ce type de problème, 
consiste à utiliser des séquences d’apprentissage. Ce sont des séquences (par exemple des 
symboles M-QAM) représentant un certain nombre de données connues à la fois de l’émetteur 
et du récepteur.  
Par ailleurs, pour tout symbole OFDM émis, du fait de la nature périodique du symbole 
introduite par l’usage du préfixe cyclique, la convolution dans le domaine temporel entre le 




canal avec le signal OFDM, se comporte comme un simple produit scalaire dans le domaine 
fréquentiel. La présence des blocs IFFT et FFT facilite cette opération dans le domaine 
fréquentiel. Ainsi à la réception, le symbole reçu peut être représenté sous la forme : 
𝑌𝑘 = 𝐻𝑘 ∙ 𝑋𝑘 + 𝑁𝑘 (43) 
avec 𝑋𝑘 le symbole émis par la sous-porteuse d’ordre 𝑘, 𝑌𝑘 le symbole reçu, 𝐻𝑘 le coefficient 
du sous-canal  𝑘 et 𝑁𝑘 la composante du bruit associé.  
Dans cette thèse, nous avons utilisé la technique d’égalisation la plus simple qui existe. 
Elle repose sur deux critères essentiels : 
 Le récepteur a connaissance des séquences d’apprentissage devant servir à 
l’estimation du canal. 
 Le canal de transmission ne varie pas dans le temps. 
En admettant que le récepteur soit parfaitement synchronisé avec l’émetteur, c’est-à-dire : que 
toutes les corrections d’offset temporel (minimisant l’ISI) et d’offset fréquentiel (minimisant 
l’ICI) soient faites [125]-[128], on peut alors considérer le canal de transmission comme 
« invariant dans le temps ». Dans ces conditions, le canal peut être supposé constant par sous-
canal comme à la Figure 2.15(c). Les symboles reçus peuvent donc être égalisés dans le 
domaine fréquentiel, par un vecteur de coefficients complexes, représentant chacun l’inverse 
de la réponse fréquentielle du canal. L’invariance temporelle du canal, permettra d’égaliser 
tout symbole reçu avec les mêmes coefficients estimés du canal de transmission. En 
supposant que le récepteur dispose de séquences d’apprentissage 𝑋𝑘 émis,  notre approche 
d’égalisation connue sous le nom de « Zero-Forcing (ZF) » (ou LS : Least Square)  [129] 
permet d’estimer les coefficients du canal dans le domaine fréquentiel en utilisant la 






où 𝑌𝑘 représente le symbole reçu sur la sous-porteuse 𝑘.  












L’équation (45) prouve que la méthode ZF bien qu’étant simple comme approche, 
présente l’inconvénient de ne pas tenir compte de l’impact du bruit du canal et ceci pourrait 
s’avérer nuisant pour de faibles valeurs de SNR vu que le bruit dominerait la transmission. 




C’est ce qu’on observe par exemple à la Figure 2.23, pour une transmission OFDM réalisée à 
travers un canal plat AWGN de SNR égal à 18dB.  
 
Figure 2.23 : Constellation 16-QAM : (a) émise, (b) reçue avant égalisation, (c) égalisée après 
estimation sur 11 symboles pilotes OFDM connus, (d) égalisée après estimation sur 33 
symboles pilotes OFDM connus. 
L’analyse de cette figure montre qu’après émission de symboles 16QAM (cf. Figure 
2.23(a)), ces derniers subissent chacun, des distorsions du canal (phase, amplitude). Par 
conséquent, sans égalisation (Figure 2.23(b)), il serait difficile de restaurer les données. Mais 
on peut voir à la Figure 2.23(d), qu’avec une estimation sur 33 symboles OFDM connus, 
l’égalisation ZF présente une constellation beaucoup plus claire (moins bruitée) que celle 
obtenue à la Figure 2.23(c) où l’estimation est moyennée sur 11 symboles OFDM connus. En 
conclusion, le moyennage des coefficients du canal sur plusieurs séquences d’apprentissage, 
améliore considérablement les performances de l’estimation ZF [79]. 
D’autres  techniques d’égalisation existent dans la littérature et tiennent compte de 
l’impact du bruit dans l’égalisation. Dans un premier temps, nous pouvons citer l’exemple de 
l’estimateur MMSE (Minimum Mean Square Error) [130], où les coefficients du canal sont 
calculés en minimisant la variance du bruit. Ceci suppose cependant, la connaissance d’autres 
variables telles que la densité de puissance du bruit et la fonction de corrélation du canal [79], 
[131]. Certains auteurs proposent également la méthode du « Maximum likelihood estimation 




(MLE) » qui consiste à déduire un modèle statistique permettant de bien démoduler les 
symboles reçus [132]. C’est en fait une technique basée sur la notion de « vraisemblance » et 
non un égaliseur (système d’inversion du canal) [89].  
Par ailleurs, il est possible de rencontrer d’autres types d’égaliseurs dans la littérature. On 
peut citer : l’égalisation par la méthode des moindres carrées ou LMS (Least Mean Square) 
[133], la méthode RLS (Recursive Least Squares ou de Kalman/Godard) [134], la méthode de 
détection aveugle ou (Blind adaptation) [135]. Pour plus de détails concernant ces techniques 
d’égalisation, le lecteur pourra se reporter aux références [79] et [89]. Dans la rubrique qui 
suit, nous aborderons une des limitations de la modulation OFDM. 
2.2.2.5 Gestion du PAPR (Peak-to-Average Ratio) 
Malgré les différents avantages offerts par la modulation OFDM tels que : une grande 
efficacité spectrale, une robustesse contre la dispersion du canal ainsi que l’égalisation 
fréquentielle, il présente cependant, une limitation majeure liée à son PAPR élevé [136]. 
D’après le théorème de la limite centrale [137], la distribution d’un signal OFDM suit une 
gaussienne comme à la Figure 2.24.  
 
Figure 2.24 : (a) Exemple de signal OFDM, (b) Distribution dans le domaine temporel. 
En considérant l’équation (41), l’expression du signal OFDM discret est donnée par :  







où 𝑋𝑘 correspond au symbole QAM transmis sur la sous-porteuse 𝑘, 𝑁 le nombre de sous-
porteuses de l’IFFT/FFT. Ainsi, le PAPR est donné par la relation (47) et souvent exprimé 
[137] en décibel, par l’équation (48) : 






















𝑃𝐴𝑃𝑅𝑑𝐵 =  10𝑙𝑜𝑔10(𝑃𝐴𝑃𝑅) (48) 
On remarquera d’après la relation (47) que le PAPR est fonction du nombre de sous-
porteuses 𝑁 et des symboles 𝑋𝑘 émis par chacune des sous-porteuses. Comme l’obtention 
d’un signal OFDM n’est rien d’autre que la sommation de plusieurs sous-porteuses modulées 
indépendamment au travers d’un bloc IFFT, leurs amplitudes peuvent statistiquement 
s’ajouter de manière constructive, résultant à des pics d’amplitude très élevés [138]-[139]. La 
notion de PAPR prend tout son sens au moment d’émettre un signal à PAPR élevé [140]- 
[141]. Dans le cas de systèmes IM/DD, puisque le signal est souvent amplifié par le biais d’un 
driver avant de venir moduler la source optique (ex : Figure 2.1), les pics les plus importants 
du signal se verront limités (ou « clippés ») à une valeur maximale 𝐴𝑐𝑙𝑖𝑝 déterminée par la 
saturation de l’amplificateur (ou driver). En d’autres termes, ces pics peuvent saturer le laser 
générant ainsi des bruits de clipping ou des distorsions dues à la non-linéarité et au clipping 
du laser. D’autre part, pour une puissance de saturation limitée et une puissance d’entrée 
maximale donnée de l’amplificateur, si le PAPR augmente, la probabilité de clipping 
augmente elle aussi. C’est pour cela que dans la littérature, une figure de mérite est souvent 
employée pour analyser les effets dus au PAPR. Cette figure de mérite porte le nom de 
fonction de distribution cumulative complémentaire ou CCDF (Complementary Cumulative 
Distribution Function) et représente la probabilité pour qu’un PAPR dépasse un seuil 
𝑃𝐴𝑃𝑅0 cible [139]- [141]. Elle s’exprime par :  
𝑃𝐴𝑃𝑅 = Pr (𝑃𝐴𝑃𝑅 > 𝑃𝐴𝑃𝑅0) (49) 
En effet, plusieurs méthodes sont utilisées pour réduire le niveau de PAPR en systèmes 
OFDM. La solution la plus simple pour écarter les effets dus aux signaux à grands PAPR 
porte le nom de « hard-clipping » [142]. Un exemple de « hard-clipping » est illustré à la 
Figure 2.24 pour un signal OFDM. Il consiste à limiter les pics élevés du signal à une valeur 
maximale 𝐴𝑐𝑙𝑖𝑝. Dans notre exemple, les amplitudes du signal clipé se trouveront comprises 
dans l’intervalle [−𝐴𝑐𝑙𝑖𝑝 ,  𝐴𝑐𝑙𝑖𝑝].  
Par ailleurs, certaines techniques de réduction du PAPR agissent, soit sur le signal [143], 
ou soit sur le format de modulation des sous-porteuses [144]. Il s’agit entre autres de la 




technique de clipping asymétrique que nous aborderons au prochain chapitre et de la 
technique « Selective mapping » où chaque symbole émis, diffère d’une sous-porteuse à une 
autre, réduisant ainsi le PAPR [145]. D’autres solutions sont basées sur l’utilisation de 
séquences complémentaires de Golay [146] ou de précodage par transformée de Fourier 
discrète [148]. Dans notre étude, nous avons considéré la technique du « hard-clipping ». Pour 
plus de détails sur le PAPR et les techniques de réduction du PAPR, le lecteur pourra se 
reporter aux références [145]-[149]. 
2.2.2.6 Paramètres du signal OFDM pour son implémentation 
Pour faciliter la bonne compréhension du lecteur dans les prochains chapitres, nous 
abordons ici, quelques paramètres du signal OFDM, nécessaires à son implémentation. En 
admettant que  𝐹𝑆 soit la fréquence d’échantillonnage du convertisseur numérique/analogique 
comme à la Figure 2.20, le théorème d'échantillonnage de Nyquist-Shannon appliqué au 
signal OFDM exige que : 𝐹𝑆 ≥ 2 ∙ 𝐵𝑃 avec 𝐵𝑃 la bande passante du signal OFDM. Ainsi, la 
valeur 𝐹𝑆 minimale est déterminée par la fréquence 𝐹𝑆 = 𝐹𝑁𝑦𝑞𝑢𝑖𝑠𝑡 = 2 ∙ 𝐵𝑃.  
Par ailleurs, si 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 est la taille du bloc IFFT de la chaine d’émission et 𝑁𝐶𝑃 la taille du 
préfixe cyclique utilisé, alors le nombre total d’échantillons par symbole OFDM serait : 
𝑁𝑡𝑜𝑡 =  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃 (50) 













= 𝑇𝑆 + 𝑇𝐶𝑃 (51) 
où 𝑇𝑆 est le temps symbole OFDM utile, représenté temporellement par les  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇  échantillons 
en sortie de l’IFFT et 𝑇𝐶𝑃 la durée correspondant au préfixe cyclique. Des équations (50) et 
(51), le préfixe cyclique peut être exprimé en pourcentage du temps ou du nombre 
d’échantillons par : 
𝐶𝑃% = 100 ∙ (
𝑇𝐶𝑃
𝑇
) = 100 ∙ (
𝑁𝐶𝑃
 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃
) (52) 



















Le terme 𝑁𝑢 représente le nombre de sous-porteuses utiles (transportant réellement des 
données utiles), fonction du nombre d’entrée  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 de l’IFFT et de la nature du signal OFDM 
en bande de base (qu’il soit réel ou complexe). Lorsque le signal OFDM à émettre est 
complexe, on parle de transmission I/Q et dans ce cas : 
 𝑁𝑢 =  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 − 1.   (55) 





− 1.   (56) 
L’utilisation de la symétrie hermitienne dans la transmission de 𝑁 symboles suggère que 
pour générer des signaux OFDM réels, les blocs IFFT et FFT soient choisis de taille 2𝑁. Dans 
ces conditions, si 𝑋(𝑘) est la composante d’ordre 𝑘 du symbole 𝑋 à moduler, la symétrie 
hermitienne impose que : 
{
𝑋(2𝑁 − 𝑘) = 𝑋∗(𝑘), 𝑘 = 1,2, … ,𝑁 − 1  
𝑋(0) = 𝑋(𝑁) = 𝑟é𝑒𝑙                                      
 (57) 
où 𝑋∗ est l’expression conjuguée de 𝑋. La Figure 2.25 en illustre le principe de 
fonctionnement. 
 
Figure 2.25 : Principe de fonctionnement de la symétrie hermitienne. 
Dans la section suivante, une propriété très importante de l’OFDM est abordée : il s’agit 
de la modulation OFDM adaptative. 
2.2.3 Modulation OFDM adaptative: Principe du Water-filling 
En section 2.2.2, nous avons vu que grâce à l’orthogonalité des sous-porteuses OFDM, 
un gain en efficacité spectrale peut être obtenu en comparaison avec la technique FDM 
(Figure 2.17). Cette efficacité spectrale pourrait être optimale en variant la distribution de bits 
et de puissance de chacune des sous-porteuses en fonction de l’état du canal (réponse 




fréquentielle du canal, Figure 2.15). Dans ce contexte, on parle de « modulation OFDM 
adaptative » ou AMOFDM (Adaptive Modulation OFDM) [150].  
Généralement dans un système de transmission OFDM à modulation fixe (format de 
modulation identique pour toutes les sous-porteuses), les erreurs de transmission sont 
largement dominées par les sous-porteuses de faibles SNR. Dans ce cas de figure, même si on 
augmentait la puissance du signal, on n’améliorerait pas forcément le BER [151]. Mais ces 
erreurs peuvent être minimisées ou mieux encore, les performances du système peuvent être 
améliorées en variant le nombre de bits ou la puissance par sous-porteuse : c’est le principe du 
Water-filling que nous décrirons dans cette section. Grâce à cette re-allocation des bits et de la 
puissance par sous-porteuse de l’OFDM, le débit total peut être optimal avec un système très 
robuste face à la dispersion du canal [150].  
Puisque le canal optique IM/DD est supposé invariant dans le temps (cf. section 2.2.2.4) 
et à réponse sélective en fréquence (cf. section 2.1.4), l’implémentation de l’AMODFM dans 
les liaisons IM/DD est un grand intérêt pour la montée en débit du réseau optique d’accès.  
2.2.3.1 Notion de Gap en SNR 
Pour la compréhension des méthodes adaptatives, un paramètre est souvent récurrent. Il 
s’agit du gap en SNR que nous présenterons ici. En théorie de l'information, le deuxième 
théorème de Shannon [152]-[155] dit de codage canal, montre qu'il est possible de transmettre 
des données numériques sur un canal même bruité, presque sans erreurs, à un débit maximum 
donné par :  
𝐶 = 𝑙𝑜𝑔2(1 + 𝑆𝑁𝑅)  (58) 
Ainsi pour une modulation OFDM, le nombre 𝑏𝑘 de bits pouvant être transmis par sous-
porteuse est exprimé en fonction du 𝑆𝑁𝑅𝑘 [156]-[157] sous la forme : 
 𝑏𝑘 = 𝑙𝑜𝑔2 (1 +
𝑆𝑁𝑅𝑘
𝛤𝑘
)  (59) 
avec 𝛤𝑘, le gap en SNR lié à la sous-porteuse 𝑘. En réalité sans codage canal, le débit maximal 
réalisable est inférieur à la capacité canal de Shannon. Le gap 𝛤𝑘 représente la pénalité en 
SNR, lorsqu’on réalise pour un taux d’erreur symbole (𝑆𝐸𝑅𝑘), une transmission à débit D, 
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Les équations (59) et (60) sont proposées pour des constellations QAM carrées type 
Gray. Même si elles ne sont pas toujours exactes pour toutes les constellations QAM (ex : cas 
des constellations croisées), elles servent cependant pour une bonne approximation en 
méthodes adaptatives [156]. La Figure 2.26 présente l’allure du gap 𝛤𝑘 pour différentes 
valeurs de 𝐵𝐸𝑅𝑘 avec pour comparaison, l’allure 𝛤𝑘 fonction du 𝑆𝐸𝑅𝑘 en référence. Notons 
dans ce cas de figure, que la relation (30) n’est juste que pour des constellations QAM codées 
Gray où le SNR est assez élevé pour permettre à ce qu’il n’y ait pas plus d’un bit erroné par 
symbole. Comme 𝑆𝐸𝑅𝑘 est bien 𝑏𝑘 fois plus grand que 𝐵𝐸𝑅𝑘, on obtient un décalage des 
courbes 𝛤𝑘 par rapport à la référence 𝛤𝑘 = 𝑓(𝑆𝐸𝑅𝑘). 
Pour simplifier l’analyse du gap, l’auteur dans [160] considère l’approximation selon 
laquelle, 𝛤𝑘 = 𝛤 = 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒 et où quelques valeurs de 𝛤𝑘 sont proposées en fonction du 
BER (et non de SER) [80]. Le Tableau 2.3 rappelle les valeurs 𝛤 = 𝑓(𝐵𝐸𝑅) proposées [156]. 
Dans cette approximation, l’offset observé sur le gap 𝛤 (cf. Figure 2.26) est supposé 
négligeable quel que soit le format de modulation utilisé, et dans ces conditions, les équations 
(59) et (60) sont applicables quelle que soit la constellation (carrée ou non). Dans [161], une 
approximation du gap a été proposée pour les constellations PSK. 






























Figure 2.26 : 𝛤 en fonction du 𝐵𝐸𝑅 et comparaison avec la référence 𝛤 = 𝑓(𝑆𝐸𝑅). 


















𝜞 1.80 3.18 4.61 6.07 7.53 9.02 10.50 11.99 
Par ailleurs, grace à l’utilisation de codes correcteurs d’erreurs ou FEC (Forward Error 
Correcting Codes), il est possible de minimiser le gap 𝛤 pour améliorer les performances du 




système étudié. C’est le cas de puissants codes correcteurs d’erreurs qui permettent de réduire 
le gap à environ 0.7𝑑𝐵 [162] au détriment d’une réduction du débit global de transmission. 
2.2.3.2 Méthodes d’optimisation 
Nous allons à présent aborder le principe d’optimisation permettant d’allouer le nombre 
de bits et la puissance par sous-porteuse en OFDM adaptatif. En reprenant l’équation (59), le 
SNR de chaque sous-porteuse 𝑘 peut s’exprimer par : 
𝑆𝑁𝑅𝑘 = 𝜀𝑘 ∙ 𝑔𝑘   (61) 
où 𝜀𝑘 représente la puissance par sous-porteuse 𝑘. Le coefficient 𝑔𝑘 représente le gain du 





2  (62) 
De l’équation (54), optimiser le débit binaire 𝐷 = 𝑏 𝑇⁄  revient à optimiser 𝑏 pour 𝑇 fixe, en 











  (63) 
Si 𝜀 est la puissance moyenne des 𝑁𝑢 sous-porteuses transportant de l’information, alors la 




= 𝑁𝑢 ∙ 𝜀 = 𝐸  (64) 
Comme pour de nombreuses méthodes d’optimisation, l’objectif visé par les algorithmes 
d’allocations consiste à déterminer les solutions (𝑏𝑘,  𝜀𝑘) sous contraintes initiales conduisant 
à deux approches duales : 
 La première approche est l’algorithme de « Rate adaptive (RA) ». Elle vise à maximiser le 








  (65) 
 Le « Margin adaptive (MA) » représente l’approche duale du RA. Elle vise à minimiser la 








  (66) 




Les deux systèmes RA et MA constituent des problèmes d’optimisation convexes pour 
lesquels il existe une solution optimale [163]. Pour résoudre ce genre de problèmes 
d’optimisation, la méthode des multiplicateurs de Lagrange (ℒ𝑅𝐴/ℒ𝑀𝐴) est un outil de recours 
[164]. Elle consiste à définir pour chacun des problèmes (RA ou MA) une fonction de 
Lagrange et un multiplicateur associé. Ainsi, si nous reprenons l’équation (63), les fonctions 
de Lagrange associées respectivement aux problèmes (65) et (66) sont définies pour les 
gaps (𝛤𝑘 = 𝛤) par :  
ℒ𝑅𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑅𝐴) = ∑𝑏𝑘
𝑁𝑢
𝑘=1















ℒ𝑀𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑀𝐴) = ∑𝜀𝑘
𝑁𝑢
𝑘=1















L’existence d’une solution optimale pour respectivement les fonctions de Lagrange 

































En considérant : 
𝜕ℒ𝑅𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑅𝐴)
𝜕𝜀𝑘
= 0    𝑒𝑡     
𝜕ℒ𝑀𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑀𝐴)
𝜕𝜀𝑘
= 0 (70) 
On montre en Annexe2, que la solution générale du système (70) est de la forme : 
𝛤
𝑔𝑘
+ 𝜀𝑘 = 𝐾 = 𝐶𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒 (71) 
L’équation (71) est connue comme étant la solution de « Water-filling » pour des 
transmissions à débits proches de la capacité du canal. En admettant que 𝛤 soit lié à la 
performance du système (c’est-à-dire, plus le BER est faible, plus grand est 𝛤) et que 𝑔𝑘 soit 
lié à la qualité du canal de transmission (cf. équation (62)), on montre que si le canal est 




mauvais (c’est − à − dire, 𝑔𝑘 𝑓𝑎𝑖𝑏𝑙𝑒), alors le terme 
𝛤
𝑔𝑘
 est non seulement élevé mais plus 
encore si le BER désiré est faible. De même, la constance de l’équation (71) implique que si 
l’énergie 𝜀𝑘 est faible, le terme 
𝛤
𝑔𝑘
 est grand et vice-versa [160], [165]. En d’autres termes, le 
Water-filling se comporte tout comme le « Greedy algorithm » qui consiste à allouer plus de 
puissance (donc plus de bits) aux sous-porteuses ayant un bon gain de canal et moins de 
puissance (moins de bits) pour celles présentant un mauvais gain de canal. 
Le système formé par les relations (69) et (71) peut être comparé à un système (𝑁𝑢 +
1) équations linéaires dont la résolution peut se faire soit, par matrice d’inversion ou par 
méthode récurrente en variant le nombre de sous-porteuses [160], [165]. En clair, des 
équations (63) et (71), on remarque que la solution optimale du Water-filling ne conduira qu’à 
des valeurs de 𝑏𝑘 réelles (𝑏𝑘 ∈ ℝ). Ceci pourrait être compliqué à implémenter [165], étant 
donné que les codeurs et décodeurs OFDM emploient des formats de modulation 
discrets (𝑏𝑘 ∈ ℕ). Pour pallier cette conséquence (𝑏𝑘 ∈ ℝ) de la solution du Water-filling, 
des méthodes quasi-optimales ont été conçues pour obtenir des valeurs (𝑏𝑘 ∈ ℕ) [166]. C’est 
le cas des algorithmes de Hughes-Hartogs [167], de Chow [168] et de Levin-Campello [169]. 
Tous ces algorithmes reprennent la méthode du Water-filling, en limitant les valeurs 𝑏𝑘 à des 
nombres entiers pour ensuite adapter la puissance correspondante 𝜀𝑘. En résumé, il est montré 
que l’algorithme de Hughes-Hartogs [167] permet d’atteindre la solution la plus optimale des 
optimisations à valeurs 𝑏𝑘 entières mais au détriment d’une convergence très lente et d’un 
temps de calcul élevé [166]. L’algorithme de Chow [168] présente également une complexité 
élevée mais part du principe, qu’une distribution constante de puissance par sous-porteuse 
permet d’approcher les performances du Water-filling. Ainsi, l’algorithme de Chow débute 
avec une solution proche du Water-filling pour ensuite arrondir les 𝑏𝑘 obtenus à des valeurs 
entières. Dans cette thèse, nous proposons l’implémentation de l’algorithme de Levin-
Campello [169] pour la montée en débit (AMOFDM). Cet algorithme propose également une 
solution optimale basée sur des distributions entières de bits avec comme avantage, une 
complexité faible en comparaison des autres méthodes d’allocation de bit et de puissance 
[160], [168]. 
2.2.3.3 L’algorithme de Levin-Campello (LC) 
Afin de mieux expliquer le principe de fonctionnement de l’algorithme proposé par J. 
Campello et H. Levin, nous allons reprendre l’exemple de la Figure 2.15(c). Sur cette figure, 
chaque sous-porteuse OFDM peut être considérée comme étant un sous-canal indépendant. 




Chaque sous-porteuse réalise un SNR différent estimé suite à une étape d’apprentissage, 
pendant laquelle la fonction de transfert du canal est obtenue. Ainsi, l’alogrithme de Levin-
Campello (LC) commence avec la connaissance de l’état du canal (donc du SNR) [169]. 
Partant d’une distribution sous-optimale de bits 𝑏 = [𝑏0, 𝑏1, … , 𝑏𝑁−1] avec 𝑁 le nombre 
de sous-porteuses, l’algorithme de Levin-Campello utilise l’équation (63) et considère aussi 
que, pour toute sous-porteuse 𝑘 et un gap 𝛤, l’énergie 𝜀𝑘 requise pour transporter un certain 




(2𝑏𝑘 − 1) (72) 
De même, l’algorithme introduit deux nouveaux concepts : l’incrément de bit et 
l’incrément d’énergie. L’incrément d’énergie suggère que le transport d’une information 
additionnelle 𝛽 (ou incrément de bit) devrait être effectué par la sous-porteuse qui dépenserait 
le minimum d’effort (ou énergie minimale) pour transporter (𝑏𝑘 + 𝛽) bits. Par conséquent, 
l’incrément d’énergie 𝑒𝑘(𝑏𝑘) est calculé en fonction de l’incrément de bit 𝛽 par : 
𝑒𝑘(𝑏𝑘) = 𝜀𝑘(𝑏𝑘 + 𝛽) − 𝜀𝑘(𝑏𝑘) =
𝛤
𝑔𝑘
∙ 2𝑏𝑘+𝛽 ∙ (1 − 2−𝛽) (73) 
où 𝜀𝑘(𝑏𝑘) et 𝜀𝑘(𝑏𝑘 + 𝛽) représentent respectivement les énergies nécessaires pour transporter 
respectivement 𝑏𝑘 bits et (𝑏𝑘 + 𝛽) bits par la sous-porteuse d’ordre 𝑘. 
Par ailleurs, l’algorithme de Levin-Campello procède en deux étapes essentielles selon 
RA/MA que sont : « Efficientizing » et « E-tighness » pour l’approche RA ou 
« Efficientizing » et « B-tighness » pour l’approche MA. Dans cette thèse, le problème 
d’optimisation est la montée en débit dans les réseaux d’accès optiques. C’est pour cela que 
seule l’approche « Rate Adaptive (RA) » sera abordée.  
 L’étape Efficientizing (EF) : L’algorithme LC utilise l’incrément d’énergie pour détecter 
non seulement, la sous-porteuse (𝑑′𝑖𝑛𝑑𝑖𝑐𝑒 𝑚) pour laquelle en augmentant la 
constellation d’un bit (𝛽 = 1) on dépenserait le minimum de puissance, mais aussi celle 
(𝑑′𝑖𝑛𝑑𝑖𝑐𝑒 𝑛) pour laquelle en réduisant la constellation d’un bit (𝛽 = 1) on gagnerait le 
plus de puissance. Lorsqu’elles sont détectées, leurs constellations sont mises à jour et le 
processus continue jusqu’à ce que, l’incrément d’énergie gagné en réduisant de (𝛽 = 1) 
soit inférieur ou égal à l’incrément d’énergie dépensé en augmentant de (𝛽 = 1). En 
d’autres termes, une distribution de bits est dite efficiente, si et seulement si la condition 





𝑒𝑚(𝑏𝑚 + 𝛽) (74) 




La condition (74) démontre qu’à un moment donné de l’optimisation, le maximum 
d’énergie qu’on gagne en réduisant de 1 bit la constellation de la sous-porteuse (𝑑′𝑖𝑛𝑑𝑖𝑐𝑒 𝑛) 
ne suffise plus pour augmenter de 1 bit la constellation de la sous-porteuse(𝑑′𝑖𝑛𝑑𝑖𝑐𝑒 𝑚). A la 
fin de l’optimisation d’Efficientizing, aucun mouvement de bit d’une sous-porteuse à une 
autre ne permet de réduire l’énergie totale. 
Algorithmique « Efficientizing (EF) » 
1.  𝑚 ← 𝑎𝑟𝑔 { min
0≤𝑖≤𝑁−1
𝑒𝑖(𝑏𝑖 + 𝛽)} ; 
2.  𝑛 ← 𝑎𝑟𝑔 { max
0≤𝑗≤𝑁−1
𝑒𝑗(𝑏𝑗)} ; 
3.  𝐹𝑎𝑖𝑟𝑒 
     (𝑎)  𝑏𝑚 ← 𝑏𝑚 + 𝛽;  
     (𝑏)  𝑏𝑛 ← 𝑏𝑛 − 𝛽; 
    (𝑐)  𝑚 ← 𝑎𝑟𝑔 { min
0≤𝑖≤𝑁−1
𝑒𝑖(𝑏𝑖 + 𝛽)} ; 
    (𝑑)  𝑛 ← 𝑎𝑟𝑔 { max
0≤𝑗≤𝑁−1
𝑒𝑗(𝑏𝑗)} ; 
𝑇𝑎𝑛𝑡 𝑞𝑢𝑒 (𝑒𝑚(𝑏𝑚 + 𝛽) <  𝑒𝑛(𝑏𝑛)) 
(75) 
 L’étape E-Tightness (ET): 
Après l’étape précédente, la solution ne respecte pas à priori la contrainte de puissance 
totale. A la sortie de l’algorithme (EF) précédent, la puissance totale des sous-porteuses peut 
dépasser ou être inférieure à la contrainte de puissance totale 𝐸. C’est pourquoi une deuxième 
étape d’optimisation vient renforcer la précédente (équation (74)) tout en respectant 
l’efficience de la distribution de bits. En admettant que 𝑆 soit la somme des puissances 
transportées par l’ensemble des sous-porteuses, soit : 




L’étape (ET) vient adapter la puissance par sous-porteuse sous la contrainte de puissance 
totale 𝐸. Une distribution de bits est dite « E-Tighted », si elle respecte la condition suivante : 
0 < (𝐸 − 𝑆) ≤ min
0≤𝑖≤𝑁−1
𝑒𝑖(𝑏𝑖 + 𝛽) (77) 




La condition (77) suppose que la puissance de l’ensemble des sous-porteuses respecte bien la 
contrainte de puissance totale 𝐸. Ceci implique que l’ajout d’un seul bit additionnel 
occasionnerait la violation de la contrainte de puissance totale.  
Algorithmique « E-Tightness (ET) » 
𝑇𝑎𝑛𝑡 𝑞𝑢𝑒 ((𝐸 − 𝑆) < 0  𝑜𝑢  (𝐸 − 𝑆) ≥ min
0≤𝑖≤𝑁−1
𝑒𝑖(𝑏𝑖 + 𝛽))   𝑓𝑎𝑖𝑟𝑒 
Si  (𝐸 − 𝑆) < 0 
   1.  𝑛 ← 𝑎𝑟𝑔 { max
0≤𝑗≤𝑁−1
𝑒𝑗(𝑏𝑗)} ; 
   2.  𝑆 ←  𝑆 − 𝑒𝑛(𝑏𝑛); 
   3.  𝑏𝑛 ← 𝑏𝑛 − 𝛽;    
𝑆𝑖𝑛𝑜𝑛 
   1.  𝑚 ← 𝑎𝑟𝑔 { min
0≤𝑖≤𝑁−1
𝑒𝑖(𝑏𝑖 + 𝛽)} ; 
   2.  𝑆 ←  𝑆 + 𝑒𝑚(𝑏𝑚 + 𝛽); 
   3.  𝑏𝑚 ← 𝑏𝑚 + 𝛽; 
𝐹𝑖𝑛 𝑆𝑖 
𝐹𝑖𝑛 𝑇𝑎𝑛𝑡 𝑞𝑢𝑒 
(78) 
A chaque itération de l’algorithme (ET) du Levin-Campello, la puissance totale 𝑆  de 
l’ensemble des sous-porteuses est calculée et comparée à la contrainte de puissance 𝐸. Si 
𝑆 dépasse 𝐸, alors on identifie la sous-porteuse ayant dépensé le maximum d’incrément 
d’énergie pour parvenir à cet état et on lui retire un bit (𝛽 = 1). La puissance totale est 
recalculée et le processus reprend jusqu’à ce que l’on constate que 𝑆 soit inférieur à 𝐸. Dans 
ces conditions, si 𝑆 augmentée du minimum d’incrément d’énergie ayant servi à l’ajout d’un 
bit additionnel vérifie la contrainte 𝐸, la sous-porteuse détectée se voit augmenter sa 
constellation de (𝛽 = 1) bit. En résumé, grâce à ces deux étapes (EF) et (ET) du Levin-
Campello, on réalise le Rate Adaptive (RA) qui permettra d’augmenter le débit utile pour un 
système multi-porteuses à canal invariant dans le temps.  
Au lieu de toujours raisonner avec 𝛤𝑘 = 𝛤 = 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒 dans l’optimisation du débit 
pour un BER cible comme admis jusqu’ici, nous proposons une optimisation plutôt 
dynamique 𝛤𝑘 = 𝑓(𝐵𝐸𝑅) en accord avec la théorie et les résultats de la Figure 2.26. En 
d’autres termes, comme par définition, le gap est fonction de la constellation mais on 
continuera de supposer que les équations (59) et (60) restent appliquables pour n’importe 




quelle constellation (carrée ou non). Cette nouvelle technique d’optimisation que nous 
proposons est baptisée MET (Minimization and E-Tight) et est constituée de deux étapes 
essentielles. La première étape consiste à minimiser la fonction d’erreur 𝑓(𝑏𝑘) obtenue en 



































Cette minimisation de 𝒇(𝒃𝒌) conduit à une distribution quasi-optimale du nombre de bits (cf. 
Annexe3) qui servira dans la deuxième étape ou (ET) du Levin-Campello afin d’imposer la 
contrainte de puissance totale 𝐸. Ainsi le MET permet de réaliser une optimisation du débit 
pour n’importe quel BER cible avec 𝛤𝑘 ≠ 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒, évitant l’utilisation de table 𝛤 =
𝑓(𝐵𝐸𝑅) prédéfinie. La comparaison des performances obtenues avec chacune des deux 
méthodes d’optimisation (LC vs MET) est abordée ultérieurement. 
2.3 Conclusion 
La description d’un système de communication optique classique a été revisée dans ce 
chapitre, en tenant compte des éléments indispensables pour la compréhension de notre travail 
de thèse. Chaque élément de la chaine de transmission a été traité avec un accent pour le 
contexte IM/DD qui relève de l’objectif « bas coût » envisagé par notre étude. De cette façon, 
les limitations imposées par chacun des composants de la chaine de transmission ont été 
étudiées. Chaque phénomène a été passé en revue et son impact sur le système a été défini. De 
même, nous avons traité la question de la réponse fréquentielle du canal IM/DD en vue de 
proposer des solutions pour surpasser les limitations qu’il impose. Nous avons ensuite rappelé 
l’étude de quelques formats et techniques de modulation avancées. Cette étude a permis de 
montrer l’intérêt d’utiliser des formats de modulation, autres que le NRZ, ou présentant une 
plus haute efficacité spectrale. Le critère de performance de chaque format de modulation a 
été présenté avec un accent particulier sur les constellations QAM, qui sont largement 
utilisées en modulations multi-porteuses. Un état de l’art sur l’OFDM a été élaboré et fourni 
pour la bonne compréhension du lecteur. Enfin, pour aborder la question de la montée en 
débit dans les réseaux d’accès optiques, nous avons proposé l’utilisation de méthodes 
adaptatives telles que : le Water-Filling, les algorithmes de Chow et de Levin-Campello. Dans 
le prochain chapitre, nous allons introduire l’utilisation de l’OFDM dans les communications 




optiques IM/DD ainsi que différentes techniques de modulation utilisées pour simplifier les 











Chapitre 3: Etude de l’OFDM pour les communications optiques :                 
généralités & contributions 
Suite à son succès dans les réseaux d’accès sans fil et à large bande, l’OFDM a connu 
son implémentation dans le domaine optique que récemment [16]. L’OFDM optique est 
adopté dans nombreux systèmes de communications optiques dont le canal peut être : une 
fibre monomode (SMF) [170]-[171], une fibre multimode (MMF) [172]-[173], ou plastique 
[156], [174]. Il est aussi présent dans le PON [175]-[177] et l’optique sans fil (OWC : Optical 
Wireless Communications) [178]-[180]. Dès lors, des réseaux optiques tels que le réseau 
d’accès, le réseau métropolitain et le réseau cœur utilisant l’OFDM ont été proposés [181]-
[183]. En fonction de l’application et de la technique employée, différentes architectures 
optiques ont vu le jour [118], [184]. La plus simple d’entre elles, est celle dite à modulation 
directe et à détection directe (IM/DD) [79]. De nombreuses études ont été menées sur la 
possibilité d’implenter l’OFDM dans les réseaux d’accès type PON, en particulier sur les 
performances en termes de débit en considérant l’OFDM adaptatif en comparaison d’une 
modulation NRZ-OOK. Beaucoup moins d’éléments sont disponibles sur l’étude des 
différentes méthodes de génération du signal OFDM et de son implémentation dans des 
processeurs, dans le cadre du réseau optique fibré de type PON. En effet, nombre de solutions 
ont été proposées pour permettre de garantir de très bonnes performances tout en réduisant la 
complexité de génération du signal OFDM. Mais elles ont toujours été proposées dans un 
contexte de transmissions optiques « wireless » ou pour le cas particulier d’un canal plat 
AWGN. 
Dans la suite de ce manuscrit, nous proposons de tester ces différentes méthodes dans un 
canal optique réel, après avoir effectué une étude bibliographique approfondie. Pour ce faire, 
nous avons choisi de présenter dans ce chapitre, l’ensemble des techniques que nous 
implementerons. Plus particulièrement, ce chapitre présentera les méthodes d’implémentation 
de l’OFDM et les résultats obtenus pour un canal optique plat à bruit AWGN. Ceci permettra 
de valider les résultats au regard des publications disponibles sur le sujet. Une étude 
comparative des techniques sera également apportée. 
Nous débutons ce chapitre par un bref rappel des différentes architectures OFDM 
optique. Nous décrirons ensuite l’approche IM/DD comme choix retenu dans cette étude. 
Dans ce contexte, nous présenterons les techniques de modulation OFDM actuellement 
implémentées au sein des réseaux d’accès optiques et métropolitains ainsi que les solutions 
proposées pour une approche « bas coût ». Nous proposerons également d’autres méthodes 




d’implémenter l’OFDM, et pour chacune des techniques traitées, les performances obtenues 
seront comparées avec les existantes.  
3.1 Architectures des systèmes optiques OFDM 
De par la diversité d’implémentation de l’OFDM dans les réseaux optiques [184], 
plusieurs architectures ont vu le jour, puis ont été améliorées en fonction de l’approche 
technologique utilisée. La plus grande majorité des approches proposées utilise une 
implémentation numérique. La Figure 3.1(a) présente le schéma global d’un émetteur OFDM 
pouvant être présent dans toute liaison OFDM. On peut y voir illustrer, un bloc de modulation 
OFDM suivi d’un bloc de modulation I/Q avec porteuse RF avec un DAC et un filtre passe-
bas. Le bloc I/Q est nécessaire pour la transmission d’un signal complexe où chacune des 
parties réelles et imaginaires du signal, module respectivement une composante en phase I et 
de quadrature Q d’une porteuse RF. Ceci résulte en un signal OFDM réel de spectre centré sur 
la fréquence porteuse RF. La Figure 3.1(b) présente le récepteur électrique associé. Ce 
récepteur est essentiellement composé d’un filtre de réception (LPF), d’un convertisseur 
ADC, d’un démodulateur I/Q (utilisant un oscillateur local) et un démodulateur OFDM. Une 
autre manière consiste à arranger les symboles à l’entrée de l’IFFT suivant une symétrie 
hermitienne (propriété de l’IFFT permettant de générer un signal réel en bande de base) [8], 
[185].  
 
Figure 3.1: Schéma de principe d’une liaison OFDM optoélectrique en I/Q avec porteuse RF : 
(a) Emétteur I/Q optoélectrique, (b) Récepteur I/Q optoélectrique. 
Dans dans la littérature, trois grandes architectures OFDM optiques sont généralement 
présentes. Il s’agit des systèmes optoélectriques (ou IM/DD), des systèmes optiques cohérents 
et des systèmes tout-optique que nous allons décrire ci-dessous. 
3.1.1 Systèmes OFDM optoélectriques ou IM/DD 
La modulation optoélectrique consiste à envoyer un signal réel sur une source optique. 
Ceci est réalisable par modulation directe d’un laser optique, par modulation d’un bras de 




modulateur externe Mach-Zehnder (MZM) ou par modulation des deux bras d’un DD-MZM 
(Dual-Drive MZM) en utilisant le signal OFDM et son conjugué. Dans cette approche, la 
phase de la porteuse optique n’est pas modulée et la détection directe est utilisée à la 
réception. Les liaisons OFDM optoélectriques sont celle qui utilisent, soit une symétrie 
hermitienne (signal réel en bande de base) ou une porteuse RF (modulateur I/Q). En raison de 
leur faible complexité et l’utilisation de la détection directe en réception, les systèmes OFDM 
optoélectriques sont généralement proposés pour un déploiement dans les réseaux d’accès [9], 
ou à longues distances [186]-[188] (en l’occurrence, les réseaux d’accès PONs). C’est ce type 
d’architecture, qui a retenu notre attention et que nous proposons de développer. La différence 
avec les autres architectures optiques sera illustrée pour permettre au lecteur de mieux se 
situer. Nous donnerons d’abord, les éléments de base pour la compréhension des deux autres 
architectures non retenues pour ces travaux.   
3.1.2 Systèmes OFDM cohérents 
Dans l’architecture « systèmes optiques cohérents » [189], les parties réelles et 
imaginaires du signal OFDM complexe sont utilisées pour moduler à la fois l’amplitude et la 
phase d’une porteuse optique. La différence avec la modulation I/Q de l’architecture 
optoélectrique réside essentiellement au niveau de la modulation du signal qui cette fois, 
inclut la modulation de phase par l’utilisation d’un modulateur externe en I/Q comme illustré 
à la Figure 3.2.  
 
Figure 3.2: Schéma de principe d’une liaison OFDM cohérent. 
A la réception, pour démoduler en amplitude et en phase, un récepteur cohérent est 
utilisé. C’est pour cela qu’on notera la présence d’un oscillateur local (OL) et de deux paires 
de récepteurs optiques pour la démodulation en I et Q.  
En raison du nombre accru de composants optiques et la complexité associée au 
traitement (calibrage/verrouillage) de la phase optique du bloc récepteur [190], les systèmes 




OFDM cohérents [191]-[192] malgré leurs débits assez élevés, ne sont généralement proposés 
que pour les réseaux métropolitains et cœurs [193]. 
3.1.3 Systèmes OFDM tout-optique 
Contrairement aux deux précédentes, l’architecture OFDM tout-optique [194]-[195] 
n’utilise aucune implémentation numérique. Dans le but de pallier les limitations en termes de 
bande passante électronique, des systèmes optiques réalisant la fonction de transformée de 
Fourier et de son inverse (FFT/IFFT) ont été proposés. Ainsi, plusieurs systèmes OFDM tout-
optique ont vu le jour [194]-[202]. La Figure 3.3 présente un exemple d’architecture tout-
optique où des signaux électriques complexes modulent chacun, une source laser en phase et 
en amplitude. 
 
Figure 3.3 : Schéma de principe d’une liaison OFDM tout-optique. 
Chacune des sources optiques est utilisée en tant que « sous-porteuse OFDM ». Pour 
garantir la condition d’orthogonalité entre sous-porteuses (optiques), le débit symbole de 
chacune des sous-porteuses est fixé égal à l’espacement entre sous-porteuses.  
D’autre part, une corrélation de phase (ou cohérence) est prévue pour l’ensemble des 
sous-porteuses optiques afin de lutter contre la diaphonie entre sous-porteuses [199]. Ceci est 
possible grâce à un peigne d’impulsions optiques (sous-porteuses optiques) généré par un 
unique laser optique [200]. Et comme toutes les sous-porteuses proviennent de la même cavité 
laser, elles présentent une corrélation de phase inhérente, dite « cohérence ». Une fois 
générées, les sous-porteuses optiques sont combinées avec un coupleur optique passif puis 
transmis dans le canal de transmission. A la réception, une détection cohérente est nécessaire 
pour chacune des sous-porteuses. Cette détection cohérente est réalisée par séparation optique 




des sous-porteuses via un répartiteur optique passif. La démodulation optique (FFT) est 
réalisée grâce à un système de répartiteurs optiques, composé de retardateurs et déphaseurs 
optiques [201]. Le coût de tous ces composants optiques, conjugué à la complexité associée à 
la génération et réception des sous-porteuses optiques cohérentes, font des systèmes OFDM 
tout-optique, une option qui ne peut être retenue que pour des communications optiques 
longues distances ultra-haut débit (super-canaux) [201]. Cependant, on retrouve dans la 
littérature, des solutions hybrides OFDM tout-optique proposées pour le haut-débit de réseaux 
d’accès [202]. A nos jours, le plus grand débit jamais atteint en super canal optique, est de 26 
Tb/s démontré expérimentalement par des chercheurs allemands des laboratoires KIT 
(Karlsruhe Institute of Technology) pour 50 km de fibre [196]. 
Nous allons aborder à présent l’étude des techniques de modulations OFDM en systèmes 
IM/DD optiques. 
3.2 Techniques de modulation OFDM en systèmes IM/DD 
Comme nous l’avons déjà précisé, la modulation IM/DD représente la plus simple 
approche pour implémenter l’OFDM dans le domaine optique. En systèmes IM/DD, c’est 
l’intensité lumineuse (puissance instantanée de la lumière) qui est utilisée pour la modulation. 
Cette intensité lumineuse étant une grandeur positive, le signal complexe bipolaire (exemple : 
signal 𝑥(𝑡) de la Figure 2.20) ne peut être utilisé en modulation IM/DD. Par conséquent, le 
signal émis a besoin d’être réel et positif. Une condition pour que le signal soit réel est par 
exemple, l’utilisation de la symétrie hermitienne [92] abordée en section 3.1.1. Dans ce cas, 
les symboles à l’entrée du bloc IFFT présente une symétrie hermitienne (57), et le signal 
obtenu est réel. Dans les réseaux d’accès et métropolitains IM/DD, les deux techniques 
OFDM les plus utilisées, sont : la DCO-OFDM (DC-biased Optical OFDM) [8] et l’ACO-
OFDM (Asymmetrically Clipped Optical OFDM) [143]. Ces deux techniques sont décrites ci-
dessous, chacun avec ses avantages et insuffisances.  
En IM/DD, à par la contrainte de puissance optique émise, il n’y a aucun moyen simple 
pour comparer des techniques de modulation, car le BER dépend du SNR du signal électrique 
après détection. Pour un signal 𝑥(𝑡), la puissance optique 𝑃𝑜𝑝𝑡 est fonction de 𝐸{𝑥(𝑡)} et la 
puissance électrique 𝑃𝑒𝑙𝑒𝑐, fonction de 𝐸{𝑥²(𝑡)}. Ainsi, la conversion entre puissance optique 
et puissance électrique est liée au comportement statistique du signal dans le temps. C’est 
pour cela qu’en considérant 𝑃𝑜𝑝𝑡 = 𝐸{𝑥(𝑡)} = 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) ∙ 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡) pour la puissance optique 
et 𝑃𝑒𝑙𝑒𝑐 = 𝐸{𝑥²(𝑡)} = 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) ∙ 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐) pour la puissance électrique [144], on définit pour 




toute constellation M-QAM et de densité spectrale de puissance de bruit 𝑁0, les paramètres 
normalisés 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 et 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. Ces métriques 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 (ou rapport signal-à-bruit 
binaire électrique) et  𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 (ou rapport signal-à-bruit binaire optique) permettent 
d’évaluer respectivement l’efficacité en puissance électrique et optique d’une technique de 
modulation. Une autre métrique aussi utilisée dans la littérature, est le rapport « Débit 
binaire/Bande passante normalisée ». Cette métrique est issue de la normalisation de la bande 
passante analogique d’un signal par rapport à une modulation OOK de même débit. Ainsi, le 
rapport « Débit binaire/Bande passante normalisée » est égal à 1 dans le cas d’une modulation 
OOK et de 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)/(1 + 2/𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇) pour la DCO-OFDM pour 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)/2(1 + 2/𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇) en 
ACO-OFDM, 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 étant la taille du bloc IFFT. Pour exemple, en considérant un rapport 
« Débit binaire/Bande passante normalisée » de 4, on comparerait les performances d’une 
16QAM DCO-OFDM avec celles d’une 256QAM ACO-OFDM. Dans la littérature, la 
puissance optique est souvent fixée à un, et chacune de ces métriques sont souvent utilisées 
pour mener des études comparatives entre techniques de modulation. C’est aussi ce que nous 
allons considérer également, dans tout le long de ce chapitre. 
3.2.1 DCO-OFDM 
3.2.1.1 Principe théorique 
La technique DCO-OFDM (DCO) est une technique proposée pour la première fois, par 
les chercheurs Carruthers et Kahn [209] dans le but de générer un signal OFDM réel et positif. 
Cette technique consiste d’une part, à ajouter une composante continue (DC-bias) au signal 
réel bipolaire 𝑥(𝑡), et d’autre part, à forcer à zéro tous les pics négatifs restants (zéro-clipping) 
[204], [144]. Le processus de clipping se traduit par la génération d’un bruit de clipping qui 
affecte toutes les sous-porteuses. La Figure 3.4 présente le schéma de principe d’une liaison 
DCO-OFDM sous forme de blocs émetteur et récepteur. A l’émetteur, trois blocs additionnels 
ont été ajoutés par rapport à l’émetteur OFDM conventionnel. Le premier bloc représente la 
symétrie hermitienne et les deux autres, l’ajout de la composante continue et le zéro-clipping. 
Par contre, le récepteur reste inchangé. On note entre autres : un bloc de suppression de 
préfixe cyclique introduit à l’émission, un bloc FFT pour la démodulation OFDM, un bloc 
d’égalisation des symboles reçus puis enfin, le module de décodage des symboles égalisés. 





Figure 3.4 : Schéma blocs d’une liaison DCO-OFDM : (a) Emetteur, (b) Récepteur. 
Compte-tenu de la symétrie hermitienne, le nombre d’entrées des blocs IFFT et FFT est 
de 2N pour N symboles transmis. Si 𝑋 = [𝑋0, 𝑋1, 𝑋2, … , 𝑋𝑁−1] représente le vecteur 
symbole à l’entrée du bloc IFFT de la liaison DCO-OFDM, alors 𝑋 doit vérifier l’équation 
(57) et satisfaire la propriété de symétrie hermitienne définie par: 
{
𝑋𝑘 = 𝑋2𝑁−𝑘
∗ , 0 < 𝑘 < 𝑁 
𝑋0 = 𝑋𝑁 = 0                  
 (81) 
Avec la symétrie hermitienne, le signal en sortie de l’IFFT est réel. Ce signal est sérialisé 
puis précédé d’un préfixe cyclique. Après ajout d’une composante continue suffisante, le 
signal discret résultant est ensuite converti dans le domaine analogique via un DAC puis filtré. 
Une illustration du processus de génération du signal DCO-OFDM est montrée à la Figure 
3.5. Le signal 𝑥(𝑘) obtenu après l’IFFT est présenté à la Figure 3.5(a). 
 
Figure 3.5 : (a) Signal OFDM après IFFT, (b) Signal OFDM après ajout de 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 = 5 𝑑𝐵, 
(c) Signal DCO-OFDM obtenu après zéro-clipping. 
Ce signal 𝑥(𝑘) est réel et bipolaire. Après ajout d’une composante 
continue 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 5 𝑑𝐵, le signal résultant à la Figure 3.5(b) présente encore quelques 
pics négatifs. Suite au zéro-clipping, le signal DCO-OFDM résultant est réel et unipolaire 
comme à la Figure 3.5(c). Le processus de zéro-clipping s’exprime mathématiquement [205] 
par l’expression analytique suivante : 
⌊𝑥𝐶(𝑘)⌋ = {
𝑥(𝑘), 𝑠𝑖  𝑥(𝑘) ≥ 0 
0, 𝑠𝑖  𝑥(𝑘) < 0
 (82) 




L’ajout de la composante continue (𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠) au signal bipolaire relève de la nécessité à 
fournir une puissance optique suffisante pour la transmission du signal OFDM de PAPR élevé 
[206]. Dans ce contexte, un choix assez judicieux de la valeur 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 est nécessaire pour 
réussir à éliminer tous les pics négatifs du signal OFDM. Par contre, plus 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 est élevé, 
plus augmente la consommation en puissance optique. Ce qui suggère donc un choix assez 
modéré de la valeur 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 [207]. En théorie, les valeurs de 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) utilisées sont : 7 dB, 
11 dB et 13 dB [144]. Mais généralement, ces valeurs 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 sont choisies en fonction de la 
puissance moyenne 𝐸{𝑥²(𝑘)} du signal bipolaire OFDM [210] via : 
𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 = 𝜇√𝐸{𝑥²(𝑘)} (83) 
où 𝜇 représente la constante de proportionnalité et 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 le niveau de composante continue 
nécessaire, exprimé en 𝑑𝐵 sous la forme : 10𝑙𝑜𝑔10(𝜇
2 + 1). En IM/DD, le signal 𝑥𝐷𝐶𝑂(𝑡) 
généré va moduler en intensité une source optique avant d’être transmis dans un canal 
optique.  
3.2.1.2 Performances du DCO-OFDM dans un canal plat AWGN 
En considérant un canal optique plat à bruit AWGN 𝑛(𝑡), la Figure 3.6 présente les 
performances BER obtenues en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 pour deux niveaux différents 
de 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠.  
 
Figure 3.6 : Performances BER vs 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 obtenues avec la technique DCO pour un canal 
plat AWGN lorsque : (a) 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 7 𝑑𝐵, (b) 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 13 𝑑𝐵.  
L’estimation du BER est réalisée par comptage d’erreurs via la méthode de Monte-Carlo 
(MC) décrite en section 2.2.1.1. Pour chaque format de modulation QAM, 400 symboles 




OFDM ont été simulés avec une IFFT de taille 512. La puissance optique du signal est fixée à 
un, soit (𝐸{𝑥𝐷𝐶𝑂(𝑡)} = 1). On remarquera à la Figure 3.6(a) que pour des constellations 
élevées (≥ 64QAM), le BER présente un plateau lorsque 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 7 𝑑𝐵. Ceci découle 
du fait que le bruit de clipping induit devient très pénalisant à ce stade, même avec de fortes 
valeurs de SNR. Par contre, pour un 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) élevé (cf. Figure 3.6(b)), le BER ne présente 
plus de plateau, mêmes pour les constellations (≥ 64QAM). Conclusion, le BER s’améliore 
compte-tenu du faible niveau de bruit de clipping engendré suite à l’ajout d’un 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 élevé. 
En effet, pour un signal DCO-OFDM [206], la puissance optique moyenne notée 𝑃𝑜𝑝𝑡
𝐷𝐶𝑂 et la 
puissance électrique correspondante 𝑃𝑒𝑙𝑒𝑐
𝐷𝐶𝑂 sont obtenues via : 𝑃𝑜𝑝𝑡
𝐷𝐶𝑂 = 𝐸{𝑥𝐷𝐶𝑂(𝑡)} et 𝑃𝑒𝑙𝑒𝑐
𝐷𝐶𝑂 =
𝐸{𝑥𝐷𝐶𝑂













𝐷𝐶𝑂 /𝑁0 représente le SNR binaire optique du signal DCO-OFDM, 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)
𝐷𝐶𝑂 /𝑁0 son 
SNR binaire électrique et 𝜇 la constante définie dans l’équation (83). 
Par ailleurs, si 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) représente le nombre de bits transmis par chacune des sous-
porteuses, 𝑁𝐹𝐹𝑇 la taille des blocs IFFT/FFT et 𝑁𝐶𝑃 la taille du préfixe cyclique utilisé (Figure 
3.4), l’efficacité spectrale de la DCO-OFDM serait calculée par : 
𝜂𝐷𝐶𝑂 =
𝑙𝑜𝑔2(𝑀) ∙ (𝑁𝐹𝐹𝑇 − 2)
2(𝑁𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃)
    𝑏𝑖𝑡𝑠/𝑠/𝐻𝑧 (85) 
où (𝑁𝐹𝐹𝑇 − 2)/2 résulte de la symétrie hermitienne, réduisant de moitié le débit utile de la 
DCO-OFDM en comparaison avec l’OFDM conventionnel (complexe) de même QAM.  
La Figure 3.7 présente l’exemple d’une constellation 4QAM reçue après propagation 
d’un signal DCO-OFDM dans un canal plat, sans bruit AWGN. Les symboles reçus suivant 
les sous-porteuses d’ordre impair sont marqués en « bleu étoile » et ceux reçus des sous-
porteuses d’ordre pair, « en rouge ». L’analyse de cette constellation permet de noter une 
forme d’interférence (pâtés de points en rouge et bleu) autour des quatre points idéaux de la 
constellation : ceci malgré l’absence de bruit canal (ou buit AWGN). On en déduit que cette 
interférence ne peut être autre chose que le bruit de clipping engendré par le processus de 
zéro-clipping dans le signal. Le point solitaire au milieu de la constellation, est l’offset induit 
par la composante continue après clipping du signal. En clair, le bruit engendré lors d’une 
transmission à travers un canal plat AWGN est la résultante des bruits de clipping et AWGN 
du canal.  





Figure 3.7 : Constellation reçue en sortie d’un canal plat « sans bruit AWGN ». 
Face à la pénalité du BER observée quand la composante continue ajoutée est 
insuffisante, ou à l’importante consommation optique notée lorsque 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 croit, il est devenu 
nécessaire de recourir à des techniques OFDM moins gourmandes en puissance optique [143], 
[211]. C’est ce qui a conduit à la découverte de l’ACO-OFDM [143]. 
3.2.2 ACO-OFDM 
La technique ACO a été proposée la première fois par J. Armstrong et al. [204]. Avec la 
technique ACO, seules les sous-porteuses d’ordre impair sont utilisées pour la transmission 
des données [212]-[213]. Les sous-porteuses d’ordre pair ne sont pas modulées (Figure 3.8).  
 
Figure 3.8 : Schéma de principe d’un émetteur ACO-OFDM. 
Une autre différence avec la DCO-OFDM, est qu’aucune composante continue 
additionnelle n’est nécessaire. A l’émission, les sous-porteuses impaires sont modulées via un 
bloc IFFT. Le signal bipolaire obtenu est simplement « zéro-clippé » résultant ainsi en un 
signal unipolaire ACO-OFDM. La Figure 3.9 présente le schéma d’une liaison ACO-OFDM 
dans sa conception, sous forme de blocs émetteur et récepteur. Les symboles à l’entrée du 
bloc IFFT sont sous la forme d’un vecteur 𝑋 = [0, 𝑋1, 0, … , 𝑋𝑁−1] composé uniquement de 
composantes impaires avec une symétrie hermitienne. Le signal 𝑥(𝑘) obtenu après l’IFFT est 
réel bipolaire (cf. Figure 3.10(a)). Ce signal présente une antisymétrie définie par l’équation 
(86). 





Figure 3.9 : Schéma blocs d’une liaison ACO-OFDM : (a) l’émetteur, (b) le récepteur. 
Cette antisymétrie est observable par exemple à la Figure 3.10(a). On remarquera que 
pour chaque échantillon positif 𝑥(𝑘), correspond un échantillon négatif 𝑥(𝑘 + 𝑁) de même 
amplitude, tel que : 
𝑥(𝑘) = −𝑥(𝑘 + 𝑁)  𝑝𝑜𝑢𝑟   0 < 𝑘 < 𝑁) (86) 
Le signal 𝑥(𝑘) est sérialisé puis converti en signal analogique via un DAC suivi d’un filtre 
passe-bas. Le signal analogique résultant est ensuite zéro-clippé, générant un signal 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑡) 
réel unipolaire comme à la Figure 3.10(b).  
 
Figure 3.10 : (a) Signal OFDM obtenu après IFFT, (b) Signal ACO-OFDM résultant. 
De par la propriété d’antisymétrie, le processus de zéro-clipping n’occasionne aucune 
perte d’informations sur les sous-porteuses impaires [208]. A la Figure 3.9(b), seules les sous-
porteuses d’ordre impair sont démodulées après égalisation. 
3.2.2.1 L’ACO-OFDM et le processus  de zéro-clipping 
Ce paragraphe a pour objectif, de démontrer que le processus de zéro-clipping de la 
technique ACO, n’a aucun impact sur les sous-porteuses d’ordre impair, à par une atténuation 
de leur amplitude qui est de moitié. Nous prouvons également que tout le bruit de clipping 
n’affecte que les sous-porteuses d’ordre pair qui ne sont pas utilisées dans la démodulation. 
Ceci permet de justifier le fait que les données émises soient facilement restaurées à la 




réception (suivant les sous-porteuses impaires). Pour comprendre comment le processus de 
zéro-clipping affecte le signal 𝑥(𝑘) de la Figure 3.10(b), nous allons considérer sa 
transformée de Fourier 𝑋(𝑛) définie par : 






L’expression de 𝑋(𝑛) suivant les parties positives et négatives de 𝑥(𝑘), donne : 




𝑘=0,   𝑥(𝑘)≥0
















𝑘=0,   𝑥(𝑘)<0











𝑘=0,   𝑥(𝑘)<0
 
(88) 
En raison de la propriété d’antisymétrie (86), l’équation (88) peut être réécrite sous la forme : 




𝑘=0,   𝑥(𝑘)≥0









𝑘=0,   𝑥(𝑘)<0




𝑘=0,   𝑥(𝑘)<0
 
(89) 
Vu qu’en technique ACO, seules les sous-porteuses d’ordre impair sont modulées, (𝑛 + 1) est 
« pair » si l’indices 𝑛 des sous-porteuses utilisées est « impair ». Dans ce cas, l’équation (89) 
peut être simplifiée sous la forme : 










𝑘=0,   𝑥(𝑘)≥0⏟              
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En appliquant la transformée inverse de Fourier sur chaque membre de l’égalité (90) et en 
admettant que le processus de zéro-clipping ne préserve que la composante 𝑆1 (suppression de 
la composante 𝑆2 qui équivaut à la partie négative du signal bipolaire), on obtient un signal 




+ 𝑁𝐴𝐶𝑂(𝑛) (91) 
où 𝑁𝐴𝐶𝑂(𝑛) représente la composante du bruit de clipping dans l’équation (91). La 
justification de l’équation (91), s’explique grâce au théorème de Bussgang [143] appliqué au 
signal bipolaire 𝑥(𝑘) où : 




𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) = 𝐾 ∙ 𝑥(𝑘) + 𝑑(𝑘) (92) 
𝐾 est une constante, 𝑑(𝑘) un processus de bruit aléatoire non corrélé avec 𝑥(𝑘). Ceci permet 
d’écrire 𝐸[𝑑∗(𝑘) ∙ 𝑥(𝑘)] = 0. La notation (∗) désigne l’expression conjuguée et 𝐸[. ] 
l’espérance mathématique. En multipliant chaque membre de l’équation (92) par 𝑥∗(𝑘) et en 






Puisque 𝑥(𝑘) est réel, alors 𝑥∗(𝑘) = 𝑥(𝑘). De même, 𝑥(𝑘) est distribué de manière 
symétrique autour de zéro (cf. Figure 3.10), alors 𝐸[𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) ∙ 𝑥
∗(𝑘)] = 𝐸[𝑥(𝑘) ∙ 𝑥(𝑘)]/2. 




𝑥(𝑘) + 𝑑(𝑘) (94) 
En appliquant la transformée de Fourier à l’équation (94), on obtient une équation similaire à 
l’équation (91). Ceci prouve bien que le zéro-clipping réduit de moitié l’amplitude du 
signal 𝑋(𝑛) en ajoutant une composante de bruit additionnelle. Nous verrons plus loin, en 
section 3.3.3, que cette composante de bruit 𝑁𝐴𝐶𝑂(𝑛) comporterait des informations utiles qui 
pourront être utilisées pour mieux décoder le signal reçu et donc améliorer les performances 
BER du système de transmission. 
3.2.2.2 Performances de l’ACO-OFDM dans un canal plat AWGN 
La Figure 3.11 présente un exemple de constellation 4QAM reçue après propagation d’un 
signal ACO-OFDM à travers un canal plat « sans bruit AWGN ».  
 
Figure 3.11 : Constellation reçue en sortie d’un canal plat « sans bruit AWGN ». 
Après l’étape d’égalisation, on remarque que les symboles émis suivant les sous-porteuses 
impaires sont bien démodulées (points marqués en couleur bleue) tandis que le bruit de 
clipping s’observe suivant les sous-porteuses paires. Les performances BER obtenues avec la 




technique ACO pour différentes QAM sont présentées en termes de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 à la Figure 
3.12(a) et de  𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 à la Figure 3.12(b). La puissance optique émise est fixée à un. Pour 
chaque format de modulation QAM, 400 symboles OFDM ont été simulés avec une 
IFFT/FFT de taille 512. 
L’analyse de ces deux courbes en comparaison avec la DCO, montre bien que le bruit de 
clipping n’impacte pas le BER (absence de plateau dans l’allure du BER). Pour une même 
constellation QAM, la technique ACO présente de meilleures BER et un gain en puissance 
par rapport la technique DCO. Les performances en termes 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 de la Figure 3.12(b) 
sont obtenues grâce à l’équation (96) en accord avec [206].  
L’application du théorème de la limite centrale sur le signal 𝑥(𝑘) permet de montrer que 
la distribution de 𝑥(𝑘) suit une loi gaussienne de moyenne nulle et d’écart type 𝜎𝐴. Ainsi la 
puissance optique moyenne du signal 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) est égale à 𝑃𝑜𝑝𝑡
𝐴𝐶𝑂 = 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑡)} =  
𝜎𝐴
√2𝜋
 et sa 







     
Figure 3.12 : Performances BER obtenues pour différentes QAM avec la technique ACO pour 
un canal plat AWGN en fonction de : (a) 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 , (b) 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0.  






Puisque 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑡)} et 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂
2 (𝑡)} sont respectivement les puissances moyennes optique 
𝑃𝑜𝑝𝑡
𝐴𝐶𝑂 et élecrique 𝑃𝑒𝑙𝑒𝑐
𝐴𝐶𝑂, on montre que 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)
𝐴𝐶𝑂  et 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)
𝐴𝐶𝑂  sont liés [144] par : 















𝐴𝐶𝑂 /𝑁0 le SNR binaire optique du signal ACO-OFDM, 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)
𝐴𝐶𝑂 /𝑁0 son 
correspondant électrique. 
Par ailleurs, en considérant la Figure 3.9, si 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) représente le nombre de bits portés 
par chacune des sous-porteuses, 𝑁𝐹𝐹𝑇 la taille du bloc IFFT et 𝑁𝐶𝑃 la taille du préfixe 




    𝑏𝑖𝑡𝑠/𝑠/𝐻𝑧 (97) 
où le facteur 𝑁𝐹𝐹𝑇/4 découle non seulement du fait de la symétrie hermitienne mais aussi du 
fait que seules les sous-porteuses d’ordre impair soient modulées. En clair, à constellation 
fixe, le débit utile réalisé est le quart du débit utile permis par l’OFDM conventionnel 
(complexe), donc moitié de celui réalisable avec la DCO-OFDM. Dans le prochain 
paragraphe, nous proposons un bref comparatif entre les deux techniques DCO et ACO-
OFDM.  
3.2.3 Comparaison DCO-OFDM vs ACO-OFDM dans un canal plat AWGN 
Comme nous l’avons précisé plus haut, en DCO-OFDM, le signal bipolaire est converti 
en signal unipolaire par ajout d’une composante continue. En pratique, si cette composante 
continue n’est pas assez suffisante, les parties négatives du signal bipolaire risquent d’être 
écrêtées (zéro-clipping). Ceci induit par la même occasion, la génération d’une composante de 
bruit (dite bruit de clipping) qui se superpose au signal clippé. Ce bruit de clipping est 
d’autant plus élevé que quand la composante continue est faible, affectant ainsi toutes les 
sous-porteuses et dégradant les performances de la transmission. Plus cette composante 
continue est importante, plus grande est la consommation en puissance optique. Le choix de la 
composante continue dépend de la constellation du signal [208].  
L’ACO-OFDM présente l’avantage d’être dispensé de l’utilisation de cette composante 
continue quelle que soit la constellation. Ceci fait de cette technique, non seulement qu’elle 
est moins gourmande en puissance optique mais aussi, plus flexible aux modulations 
adaptatives. Par ailleurs, à constellation identique (efficacité spectrale similaire), le débit utile 
réalisé avec la DCO-OFDM est environ le double de celui possible avec la technique ACO. A 
débit identique, les performances d’une M-QAM DCO sont comparables avec celles d’une 
𝑀2-QAM ACO; M étant la taille de la constellation QAM. La Figure 3.13 illustre les 
performances BER obtenues pour chacune des deux techniques dans un canal plat AWGN. La 




puissance optique est fixée à un. Le BER est présenté en termes de débits identiques à la 
Figure 3.13(a). Une étude comparative de la consommation optique 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 (cf. Figure 
3.13(b)) est illustrée en fonction du rapport « Débit binaire/Bande passante normalisée » pour 
l’ACO et la DCO-OFDM à BER égal à 10-3. On remarquera que pour un rapport 
« Débit/Bande passante normalisée » inférieur à 6, l’ACO nécessite moins de puissance 
optique compte-tenu du fait que seule la partie positive du signal bipolaire est émise. Par 
contre, pour des valeurs de (Débit/Bande passante normalisée) supérieures à 6, l’ACO devient 
moins efficace en puissance optique en comparaison avec la DCO. Ceci découle du fait que la 
puissance optique nécessaire à la transmission d’une M²-QAM sur chacune des sous-
porteuses de l’ACO-OFDM devient plus importante, comparée au niveau optimal de 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠 à 
imposer en DCO-OFDM quand on considère un minimum de distorsion du bruit de clipping. 
 
Figure 3.13 : Performances DCO vs ACO-OFDM dans un canal plat AWGN en fonction de : 
(a) BER vs 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 pour un débit utile identique, (b) 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 obtenu pour BER=10
-3
 
versus « Débit binaire/Bande passante normalisée ». 
Des techniques dérivées de la DCO et de l’ACO-OFDM sont abordées dans ce chapitre 
et présentées en détail dans les sections suivantes. Les résultats de simulation fournis jusqu’ici 
sont en parfaite adéquation avec ceux disponibles dans la littérature [144], [208] pour un canal 
plat AWGN. Ceci nous permet donc de valider notre démarche et par la même occasion, 
constitue un moyen de comparaison quant aux différentes approches de solution que nous 
proposons plus loin pour une liaison optique réaliste. En effet, nous avons choisi de suivre une 
approche « bas coût » des liaisons optiques haut débit, pour laquelle la recherche de solutions 




moins complexes en temps de calcul (donc moins gourmandes en puissance) avec l’utilisation 
de composants optiques peu chers est nécessaire.   
3.3 Techniques OFDM améliorées pour les systèmes IM/DD 
Des études présentées juste avant, nous avons montré qu’à constellation fixe, la DCO 
réalise un débit double de celui de l’ACO. Nous avons également montré qu’à constellations 
élevées, la DCO devient plus efficace en puissance optique que l’ACO de même rapport 
« Débit binaire/Bande passante normalisée ». 
Dans le but d’améliorer les différentes performances réalisées par ces deux techniques, 
plusieurs solutions ont été proposées dans la littérature. On peut citer les variantes : Unipolar 
OFDM (U-OFDM ou Unipol), Diversity-Combined ACO-OFDM (DC-ACO), Noise-
Cancellation ACO-OFDM (NC-ACO), Asymmetrically Clipped DC-biased Optical OFDM 
(ADO) que nous allons détailler dans cette section. 
3.3.1 U-OFDM (Unipolar-OFDM) 
3.3.1.1 Principe et description 
La technique U-OFDM [214] est une technique similaire à la méthode Flip-OFDM [206], 
[215] et une variante de l’ACO-OFDM. En U-OFDM, le signal discret bipolaire 𝑥(𝑘) (cf. 
Figure 3.14(a)) obtenu après l’IFFT est converti en signal unipolaire [216] après ajout ou non, 
d’un minimum de composante continue suivant le principe suivant : 
 Pour chaque échantillon positif du signal bipolaire 𝑥(𝑘), celui-ci est représenté par une 
paire d’échantillons dont le premier a pour amplitude, la valeur absolue de l’échantillon 
original et l’autre, la valeur zéro (cf. Figure 3.14(b)). 
 Pour chaque échantillon négatif du signal bipolaire 𝑥(𝑘), celui-ci est représenté par une 
paire d’échantillons dont le premier a pour amplitude zéro, et le deuxième, la valeur 
absolue de l’échantillon original (cf. Figure 3.14(b)). 
Après cette transformation, le signal bipolaire est regroupé en deux trames différentes (cf. 
Figure 3.14(c)), l’une émise après l’autre. La première (trame1) comprend l’ensemble des 
échantillons positifs du signal bipolaire 𝑥(𝑘) avec des zéros en lieu et place des échantillons 
négatifs originaux. 





Figure 3.14 : Schéma de principe d’un émetteur U-OFDM. 
Quant à la deuxième trame (trame2), elle comprend l’ensemble des valeurs absolues 
d’échantillons négatifs de 𝑥(𝑘) avec des zéros à la place des échantillons positifs originaux. 
Le signal discret U-OFDM, 𝑥𝑈(𝑘), résultant de cette conversion (Codeur U-OFDM) s’étale 
sur une fenêtre temporelle, double de la durée du signal original bipolaire 𝑥(𝑘) (cf. Figure 
3.14(a) & (c)). Une fois reçu, le signal U-OFDM peut être démodulé de deux manières : 
 La première alternative consiste à soustraire la trame des échantillons négatifs (trame2 
reçue) de la trame des échantillons positifs (trame1 reçue) avant la démodulation OFDM 
conventionnelle. Ceci permet à partir des signaux reçus, de restaurer les échantillons 
originaux du signal bipolaire émis. En démodulant de cette manière, la technique U-
OFDM réalise quasiment les mêmes performances que l’ACO-OFDM [144]. Ceci est 
justifié par le fait que l’opération de soustraction double la variance du bruit AWGN sur 
chaque échantillon du signal reçu, ce qui n’améliore pas les performances.  
 La deuxième alternative offre une meilleure démodulation que la première [216]-[218]. 
Elle consiste à faire une simple comparaison des amplitudes des différentes paires 
d’échantillons correspondant aux trames reçues (trame1 et trame2) et de choisir 
l’échantillon de plus grande amplitude. Quant au signe, il est obtenu par le signe de la 
différence entre les échantillons comparés. 




3.3.1.2 Efficacité spectrale de la modulation U-OFDM 
A la différence de la DCO-OFDM, l’ajout de la composante continue est optionnel en 
modulation U-OFDM et aucun clipping n’est nécessaire. Pour (𝑁𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃) échantillons 
originaux du symbole OFDM généré, 2 ∙ (𝑁𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃) échantillons sont transmis après 
codage U-OFDM. De ce fait, l’efficacité spectrale 𝜂𝑈 de la modulation U-OFDM est moitié 
de celle de la DCO-OFDM, et par conséquent identique à celle réalisée par l’ACO-OFDM 
[144], [210]. Pour une IFFT de taille 𝑁𝐹𝐹𝑇 et un préfixe cyclique  𝑁𝐶𝑃, (𝑁𝐹𝐹𝑇 − 2)/2 
informations servent au transport de données utiles (symétrie hermitienne). Dans ces 
conditions, l’efficacité spectrale de l’U-OFDM [216] se traduit par : 
𝜂𝑈 =
𝑙𝑜𝑔2(𝑀) ∙ (𝑁𝐹𝐹𝑇 − 2)
4(𝑁𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃)
    𝑏𝑖𝑡𝑠/𝑠/𝐻𝑧 (98) 
3.3.1.3 Performances de l’U-OFDM pour un canal plat AWGN 
Pour une étude comparative avec les techniques ACO et DCO, l’U-OFDM doit être 
comparée avec l’ACO-OFDM de même constellation QAM. Et par conséquent, une M²-QAM 
U-OFDM sera comparable avec une M-QAM DCO-OFDM. La Figure 3.15 présente les 
performances obtenues (BER) pour un canal plat AWGN, avec les techniques U-OFDM 
(Unipol) et ACO-OFDM (ACO) en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 et 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. La simulation est 
réalisée dans les mêmes conditions que précédemment et les résultats sont présentés pour une 
puissance optique unitaire du signal OFDM. On remarque que l’U-OFDM présente de 
meilleures performances en comparaison à l’ACO-OFDM, avec un gain d’environ 3dB en 
SNR électrique à BER identique. En effet, la différence entre les courbes U-OFDM et ACO-
OFDM, illustre la réduction en puissance nécessaire, causée par la meilleure démodulation de 
l’U-OFDM [214]. En comparant les performances obtenues avec la DCO-OFDM, pour 
un 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 7𝑑𝐵 qui n’est pas forcément optimale pour toutes les constellations QAM, 
on observe à la Figure 3.16 que l’U-OFDM (sans composante continue additionnelle) permet 
de réaliser des performances (BER) quasi proches ou meilleures que la DCO 7dB. Par contre, 
l’écart profond en 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0 observé à la Figure 3.16(b), résulte de l’inefficacité en 
puissance optique constatée avec la DCO-OFDM pour les faibles constellations (cf. Figure 
3.13(b)). En résumé, nous montrons que l’U-OFDM est une technique moins gourmande en 
puissance optique avec une démodulation, meilleure que celle de l’ACO-OFDM. Comparée à 
la DCO 7dB, la technique U-OFDM présente de meilleurs BER, particulièrement pour les 
faibles QAM. Toutefois, en fonction de l’impact du bruit AWGN, une mauvaise détection de 




l’échantillon retenu à la démodulation, occasionnerait une mauvaise démodulation, donc une 
dégradation des performances du système. 
 
Figure 3.15 : Performances des techniques U-OFDM et ACO-OFDM dans un canal plat 
AWGN pour différentes QAM : (a) en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0,  (b) en fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
 
Figure 3.16 : Performances des techniques U-OFDM et DCO-OFDM dans un canal plat 
AWGN pour différentes QAM : (a) en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0,  (b) en fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
Nous reviendrons sur cette remarque dans le prochain chapitre pour lequel un vrai canal 
optique sera considéré. Par ailleurs, comparée à l’ACO-OFDM pour un même bloc IFFT/FFT, 
il faudrait en U-OFDM deux temps symboles pour réaliser une transmission OFDM.  




La transmission effectuée est par conséquent deux fois plus lente avec l’utilisation de 
convertisseurs DAC et ADC identiques. 
Pour garantir une meilleure démodulation tout en conservant la même cadence qu’en 
ACO-OFDM, d’autres techniques sont proposées dans la littérature [219]. Il s’agit par 
exemple, de la technique « Noise-Cancellation ACO-OFDM (NC-ACO) » que nous 
décriverons ci-après.  
3.3.2 Noise-Cancellation ACO-OFDM (NC-ACO) 
3.3.2.1 Principe du « Noise-Cancellation » 
La « Noise-Cancellation ACO-OFDM » est une technique dérivée de l’ACO-OFDM, 
avec un émetteur identique. La seule différence se situe au niveau du démodulateur (cf. Figure 
3.17), avec l’ajout d’un bloc de « Noise-Cancellation  (ou d’annulation de l’effet du bruit)». 
Grâce à la propriété d’antisymétrie (cf. équation (86)) du signal ACO-OFDM, le processus de 
« Noise-Cancellation » permet d’identifier les échantillons des paires antisymétriques, les plus 
susceptibles au bruit. Ces échantillons identifiés sont aussitôt forcés à zéro [219]. 
 
Figure 3.17 : Schéma de principe d’un démodulateur NC-ACO. 
Ceci découle de l’antisymétrie et l’unipolarité du signal ACO-OFDM. Du fait que le 
bruit AWGN (bipolaire) se superpose au signal émis, toute amplitude négative du signal reçu 
serait principalement dû au bruit. C’est pour cela que certains auteurs proposent d’effectuer 
un zéro-clipping du signal reçu avant la démodulation [220]. Ce même raisonnement devrait 
conduire à améliorer les performances en utilisant le processus de « Noise-Cancellation » 
[221]. En effet, à tout échantillon 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) > 0, correspond un échantillon « zéro » à la 
position (𝑘 + 𝑁), soit :  𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘 + 𝑁) = 0 𝑝𝑜𝑢𝑟  𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) > 0. En présence de bruit 𝑛(𝑘), les 
échantillons nuls de 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) sont remplacés par les échantillons 𝑛(𝑘). Ainsi, la comparaison 
de l’amplitude des échantillons en 𝑘 et (𝑘 + 𝑁) du signal reçu, permet d’identifier 
l’échantillon le plus faible (correspondant au zéro initial) puis le forcer à zéro [221].  
Ainsi, l’échantillon de la paire (𝑥(𝑘), 𝑥(𝑘 + 𝑁)) ayant la plus petite amplitude à la 
réception est forcément le résultat du bruit en présence d’un canal plat AWGN. 




3.3.2.2 Performances de la technique NC-ACO dans  un canal plat AWGN 
Nous avons vu qu’avec le processus « Noise-Cancellation », l’échantillon de la paire 
(𝑥(𝑘), 𝑥(𝑘 + 𝑁)) ayant la plus petite amplitude à la réception est forcément celui ayant subi 
l’impact du bruit dans un canal plat AWGN. Il peut arriver par contre, que le mauvais 
échantillon soit sélectionné. Dans ces conditions, la démodulation est incorrecte et les 
performances faussées. Mais si la démodulation NC-ACO est parfaite, on montre comme dans 
[221], qu’un gain d’environ 3dB en puissance optique peut être obtenu en comparaison avec 
les performances de l’ACO-OFDM. Ceci résulte d’une bonne détection des paires 
d’échantillons à la démodulation en plus du fait que le processus de « Noise-Cancellation » 
permet de réduire de moitié la puissance du bruit [219]. La Figure 3.18, issue des 
développements que nous avons effectué sous MATLAB, confirme bien ces résultats pour un 
canal plat AWGN. 
 
Figure 3.18 : Performances des techniques NC-ACO et ACO-OFDM dans un canal plat 
AWGN pour différentes QAM: (a) en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0,  (b) en fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
Par ailleurs, la technique NC-ACO présente aussi, la même efficacité spectrale que 
l’ACO-OFDM compte-tenu du fait que le bloc d’émission reste le même. On conclut que dans 
les meilleures conditions de démodulation, elle réalise un même débit que l’ACO-OFDM 
avec un gain en puissance d’environ 3dB. Pour pouvoir réunir de meilleures conditions de 
démodulation et garantir des performances similaires aux techniques U-OFDM et NC-ACO, 
la technique « Diversity-Combined ACO-OFDM » est proposée [222] et décrite au 
paragraphe ci-après. 




3.3.3 Diversity-Combined ACO-OFDM (DC-ACO) 
Par définition, avec la technique ACO, seules les sous-porteuses d’ordre impair sont 
utilisées pour le transport d’informations [208]. Par conséquent, seules les sous-porteuses 
(d’ordre impair) sont démodulées à la réception.  
3.3.3.1 Principe de la technique DC-ACO 
Avec la technique DC-ACO, l’émetteur reste le même que celui de l’ACO-OFDM 
conventionnel. En revanche, à la réception, toutes les sous-porteuses (ordre pair ou impair) 
sont considérées lors de la démodulation. Pour ce faire, les signaux provenant des sous-
porteuses d’ordre pair, sont avant tout restaurés grâce à un processus non linéaire puis 
combinés, aux signaux issus des sous-porteuses d’ordre impair [222]. L’analyse des 
précédentes techniques améliorées a montré que les performances réalisées ne sont possibles 
que dans les meilleures conditions de démodulation. En effet, la plupart des schémas de 
démodulation ACO-OFDM souffrent d’une baisse de performance souvent due : 
 au fait que les sous-porteuses d’ordre pair soient écartées lors de la démodulation, 
 à l’interférence induite par l’offset en courant continu (l’offset en DC ou DC-Offset) 
nuisible aux performances du système. Le DC-Offset est différent du DC-bias utilisé en 
DCO-OFDM. Il résulte non seulement des courants non désirés induits par l’alimentation 
des sources et récepteurs optiques, mais aussi de l’interférence parasite due aux probables 
sources de lumière ambiante dans le cas d’une transmission optique en espace libre [223]-
[224]. 
Ainsi en pratique, la technique DC-ACO implémentée sans mesure appropriée, peut être 
extrêmement sensible à l’offset en DC. Par conséquent, la technique initiale [222] nécessite 
d’être modifiée pour permettre à ce que les variations dans la sous-porteuse d’ordre zéro (DC) 
n’affectent point les performances du système. Dans ces conditions, une estimation de l’offset 
en DC doit être faite [225] pour combattre les probables distorsions pouvant être induites par 
ces variations [226]. Le prochain paragraphe présente les outils mathématiques soutenant 
cette nouvelle précaution de la technique (que nous avons implémentée avec MATLAB), ainsi 
que quelques analyses importantes pour la bonne compréhension du lecteur. 
3.3.3.2 Récepteur DC-ACO conventionnel 
La Figure 3.19 illustre sous forme de blocs, le principe de fonctionnement du 
démodulateur DC-ACO.  





Figure 3.19 : Schéma de principe d’un démodulateur DC-ACO. 
La démodulation DC-ACO débute avec le signal ?̂?𝐴𝐶𝑂 obtenu après égalisation des symboles 
ACO-OFDM reçus. Le signal ?̂?𝐴𝐶𝑂 est séparé ensuite en deux composantes : une 
paire ?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛 = [𝑌0, 0, 𝑌2, 0… , 𝑌𝑁−2, 0] et une impaire ?̂?𝑜𝑑𝑑 = [0, 𝑌1, 0, 𝑌3… ,0, 𝑌𝑁−1]. Chacune 
des composantes ?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛 et ?̂?𝑜𝑑𝑑 module un bloc IFFT donnant dans le domaine temporel les 
signaux : 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 = [𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛(0), … , 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛(𝑁 − 1)] et 𝑦𝑜𝑑𝑑 = [𝑦𝑜𝑑𝑑(0),… , 𝑦𝑜𝑑𝑑(𝑁 − 1)]. Chaque 
𝑘è𝑚𝑒 élément du vecteur 𝑦𝑜𝑑𝑑 est défini par : 
𝑦𝑜𝑑𝑑(𝑘) = 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘) + 𝑛𝑜𝑑𝑑(𝑘) (99) 
où 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘) est le 𝑘è𝑚𝑒 élément de 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  qui représente la composante impaire du signal émis 
𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) de la Figure 3.9(a). De même, 𝑛𝑜𝑑𝑑(𝑘) représente le 𝑘
è𝑚𝑒 élément du vecteur bruit 
𝑛𝑜𝑑𝑑 = [𝑛𝑜𝑑𝑑(0), … , 𝑛𝑜𝑑𝑑(𝑁 − 1)] lequel représente la composante impaire du bruit de 
clipping (bipolaire). Comme tout le bruit de clipping est représenté par la composante paire du 






L’explication mathématique ayant mené à l’équation (100), est entièrement fournie en 
Annexe4. De même, en considérant chaque 𝑘è𝑚𝑒 élément de 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 on montre que : 
𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛(𝑘) = 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘) + 𝑛𝑒𝑣𝑒𝑛(𝑘) (101) 
où 𝒙𝒆𝒗𝒆𝒏
′ (𝒌) est le 𝒌è𝒎𝒆 élément de 𝒙𝒆𝒗𝒆𝒏
′  qui représente la composante paire du signal 
discret 𝒙𝑨𝑪𝑶. 𝒏𝒆𝒗𝒆𝒏(𝒌) est le 𝒌
è𝒎𝒆 élément de  𝒏𝒆𝒗𝒆𝒏 = [𝒏𝒆𝒗𝒆𝒏(𝟎),… , 𝒏𝒆𝒗𝒆𝒏(𝑵 − 𝟏)]. On 
montre en Annexe4, que le signal 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛











′  est unipolaire et 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  bipolaire, avant de combiner les deux signaux pour la 
démodulation, il est essentiel de rendre le signal 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′  bipolaire également. Pour ce faire, 
lorsqu’on compare les équations (100) et (102), on peut déduire par intuition, la relation (103) 
justifiée par la Figure 3.20.  
 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘) = 𝑠𝑔𝑛(𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘)) × 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘)  (103) 
Le facteur 𝑠𝑔𝑛(𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘)) représente le signe du signal 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘) [222]. De l’équation (103), on 
démontre que 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′  contient certaines informations des données émises, non utilisées en 
démodulation ACO-OFDM. Ainsi pour rendre le signal 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′  bipolaire, il suffit simplement 
de le multiplier par 𝑠𝑔𝑛(𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘)) comme montré à la Figure 3.20. 
 
Figure 3.20 : (a) signal discret 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ , (b) signal discret 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘), (c) signe du signal 
discret 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ (𝑘), (d) signal 𝑠𝑔𝑛(𝑥𝑜𝑑𝑑
′ ) ∗ 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ . 
Dans ce cas, sans distorsion du canal, le processus de non-linéarité appliqué au signal 
𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 donnerait : 
 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘) = 𝑠𝑔𝑛(𝑦𝑜𝑑𝑑(𝑘)) × 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛(𝑘)  (104) 
Avant la génération de 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛, une estimation des probables distorsions induites par les 
variations de l’offset en DC, est faite au niveau de la sous-porteuse d’ordre zéro. Cette 
estimation de l’offset ?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛(0) est possible grâce à l’une des deux méthodes suivantes :  




 La première découle de la relation statistique entre 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑡)} et 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂
2 (𝑡)} définie 
par [226] : 
?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛(0) = √𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂
2 (𝑘)} 𝜋⁄ = 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘)} (105) 
où 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂
2 (𝑡)} est déduite de 𝑦𝑜𝑑𝑑 via 𝐸{𝑥𝐴𝐶𝑂
2 (𝑘)} ≈ 2𝐸{𝑦𝑜𝑑𝑑
2 (𝑘)}. Puisque le 
signal 𝑦𝑜𝑑𝑑 ne dépend pas de la sous-porteuse d’ordre zéro, le reste du processus de 
démodulation n’en est pas affecté. 
 La deuxième méthode d’estimation de ?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛(0), est basée sur l’estimation du signal 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 
à partir de 𝑦𝑜𝑑𝑑,  en combinant les équations (99) et (102). Cela permet de montrer que : 
𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛(𝑘) ≈ |𝑦𝑜𝑑𝑑(𝑘)| (106) 
De cette manière, on arrive à reconstruire le signal 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 à partir de son homologue 
impair 𝑦𝑜𝑑𝑑. Et par suite, l’offset ?̂?𝑒𝑣𝑒𝑛(0) est calculé par : 







Cette estimation est indépendante des variations de l’offset en DC car aussi basée sur la 
connaissance du signal 𝑦𝑜𝑑𝑑. En comparant les deux méthodes d’estimations (105) et (107) en 
termes de temps de calcul, l’estimation (107) est préférable à implémenter, car moins 
complexe que la première. C’est donc celle que nous avons implémenté sous MATLAB dans 
notre étude : car une sommation de termes est moins complexe en temps de calcul qu’une 
fonction racine carrée. 
Dès que le signal 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 est obtenu après estimation de l’offset en DC, l’opération de non-
linéarité (cf. équation (104)) est effectuée. Ensuite les composantes temporelles 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛
′  et 𝑦𝑜𝑑𝑑 
(toutes deux des signaux bipolaires), sont combinées (cf. équation (108)) pour donner le 
signal 𝑦′(𝑘). Ce signal est démodulé via un bloc FFT pour permettre de restaurer les données 
comme en technique ACO-OFDM. 
𝑦′(𝑘) = (1 − 𝛼) 𝑦𝑜𝑑𝑑 + 𝛼 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘) (108) 
Le coefficient 𝛼 représente le facteur de poids (ou weighting factor) dans l’équation (108). On 
montre que pour un canal plat AWGN, 𝛼 = 0.5 permet de réaliser une démodulation DC-
ACO optimale [222].  




3.3.3.3 Performances obtenues en présence d’un canal plat AWGN 
La Figure 3.21 illustre les performances obtenues pour un canal plat AWGN avec la 
technique DC-ACO. La simulation est réalisée pour 𝛼 = 0.5 avec une puissance optique 
unitaire du signal OFDM émis.  
 
Figure 3.21 : Performances des techniques DC-ACO et ACO-OFDM  dans un canal plat 
AWGN pour différentes QAM: (a) fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0,  (b) fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
On remarque qu’avec la technique DC-ACO, un gain d’environ 3dB en SNR peut être 
obtenu en comparaison avec l’ACO-OFDM. Ceci démontre l’intérêt d’utiliser la diversité 
combinée en réception de l’ACO-OFDM. De même, l’utilisation du bruit de clipping comme 
source additionnelle d’informations utiles, permet d’améliorer la démodulation [227]. Excepté 
la complexité de son démodulateur, la technique DC-ACO réalise le même débit utile que 
l’ACO. Par ailleurs, puisque chacune des techniques DC-ACO et NC-ACO traitées, permet de 
réaliser une meilleure performance que l’ACO-OFDM, l’idée de les combiner ensemble 
pourrait peut être, améliorer la démodulation.Afin de répondre à cette nouvelle démarche, 
nous allons l’analyser dans le paragraphe suivant. 
3.3.4 « Noise-Cancellation » en diversité combinée ACO-OFDM (NCDC-ACO) 
Ce paragraphe est consacré à l’étude des performances pouvant être obtenues en 
combinant les démodulations NC-ACO et D-C ACO. Cette nouvelle technique est baptisée 
« Noise-Cancellation in Diversity-Combined ACO-OFDM » (notée NCDC-ACO). La Figure 
3.22 présente le schéma blocs d’un démodulateur NCDC-ACO. Dans ce nouveau schéma de 




démodulation, le processus de « Noise-Cancellation » est réalisé avant la démodulation DC-
ACO. 
 
Figure 3.22 : Schéma de principe d’un démodulateur NCDC-ACO.  
La Figure 3.23 présente les résultats obtenus sous MATLAB en implémentant cette nouvelle 
technique dans un canal plat AWGN avec une puissance optique unitaire. Ces résultats sont 
comparés avec ceux des techniques ACO et U-OFDM. On peut donc observer que le fait de 
combiner les deux techniques NC-ACO et DC-ACO, n’améliore pas les performances 
obtenues avec l’une ou l’autre des techniques concernées. Ceci est conforme aux résultats 
obtenus dans [219].   
 
Figure 3.23 : Performances des techniques OFDM étudiées en présence d’un canal plat 
AWGN pour différentes QAM: (a) fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0,  (b) fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
En résumé, c’est parce que la sortie du processus de « Noise-Cancellation » présente au 
niveau de ses deux composantes (paire et impaire), des données pratiquement redondantes, 
que l’utilisation conjointe de la diversité combinée n’a apporté aucun gain en performance. En 
clair, nous montrons que pour un canal plat AWGN, les techniques U-OFDM, NC-ACO, DC-
ACO et NCDC-ACO étudiées, réalisent des performances quasi-similaires.  




En revanche, il est important de noter que la technique DC-ACO nécessite deux blocs 
IFFT et un bloc FFT additionnels pour sa démodulation tandis que les techniques U-OFDM et 
NC-ACO n’en nécessitent aucun. De ce fait, l’on pourrait conclure que l’implémentation de 
l’une ou l’autre des techniques U-OFDM ou NC-ACO serait préférable à la DC-ACO pour 
des performances quasi-similaires en canal plat AWGN. Mais en termes de robustesse contre 
les variations de l’offset en DC, la diversité combinée serait bien une solution plus judicieuse. 
Cette analyse nous a conduit à proposer des solutions OFDM à performances similaires, mais 
moins complexes. Mais avant d’exposer ces solutions, nous allons aborder une récente 
technique OFDM, qui regroupe les avantages simultanés des deux techniques ACO et DCO 
[210]. 
3.3.5 Asymmetrically Clipped DC-biased Optical OFDM (ADO-OFDM) 
Dans le but d’améliorer l’efficacité en puissance optique de l’OFDM, la technique ADO-
OFDM [210] associe les deux modulations ACO-OFDM et DCO-OFDM pour optimiser la 
transmission [204]. La Figure 3.24 illustre le schéma descriptif de l’émetteur ADO-OFDM 
proposé.  
 
Figure 3.24 : Schéma de principe d’un émetteur ADO-OFDM. 
On remarquera que les signaux ACO-OFDM et DCO-OFDM générés, sont sommés, résultant 
en un signal ADO-OFDM qui est transmis ensuite dans le canal. Autrement dit, l’ACO-
OFDM est toujours module toujours que les sous-porteuses d’ordre impair tandis que la 
DCO-OFDM module que les sous-porteuses d’ordre pair. Après symétrie hermitienne des 
symboles issus du « Mapping », le vecteur 𝑋 obtenu est séparé en deux composantes : une 
impaire 𝑋𝑜𝑑𝑑 et une paire 𝑋𝑒𝑣𝑒𝑛. Chacune des deux composantes est ensuite envoyée dans un 
bloc IFFT pour être modulée en ACO-OFDM pour 𝑋𝑜𝑑𝑑 et en DCO-OFDM pour 𝑋𝑒𝑣𝑒𝑛. Les 
signaux temporels résultants de ces deux modulations sont additionnés pour constituer le 
signal ADO-OFDM émis dans le canal.  




En réception (cf. Figure 3.25), après égalisation des symboles reçus, les sous-porteuses 
impaires 𝑌𝑜𝑑𝑑 sont démodulées ACO-OFDM [208].  
 
Figure 3.25 : Schéma de principe d’un récepteur ADO-OFDM. 
Via à un processus d’annulation d’interférence [228], les sous-porteuses paires 𝑌𝑒𝑣𝑒𝑛 sont 
ensuite démodulées. Pour ce faire, les symboles 𝑌𝑜𝑑𝑑 sont ramenés dans le domaine temporel 
via IFFT. Ensuite, le bruit de clipping est estimé localement pour permettre la reconstruction 
du signal de référence 𝑦𝐴𝐶𝑂. En soustrayant ce signal 𝑦𝐴𝐶𝑂 du signal reçu 𝑦, on retrouve 
l’estimée du signal discret 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛 qui correspond aux sous-porteuses paires. Par suite en 
appliquant une FFT au signal 𝑦𝑒𝑣𝑒𝑛, on démodule en DCO-OFDM, en considérant 
uniquement les sous-porteuses paires à la sortie du bloc FFT. 
La Figure 3.26 présente un exemple de constellations observées pour un canal plat AWGN en 
implémentant sous MATLAB, la technique ADO-OFDM. Les symboles modulés en ACO-
OFDM comme en DCO-OFDM sont issus d’une constellation 4QAM, et le SNR électrique du 
canal AWGN simulé est fixé à 20dB. La puissance optique du signal ADO-OFDM est fixée à 
un, comme dans les simulations précédentes. A la Figure 3.26(a), on observe une constellation 
plutôt claire (sans impact du bruit de clipping) des sous-porteuses impaires car facilement 
démodulées en ACO-OFDM. A la Figure 3.26(b), les sous-porteuses paires présentent une 
constellation un peu « bruitée », synonyme surtout de l’impact du bruit de clipping. Après 
estimation et suppression du bruit de clipping issu de l’ACO-OFDM, la constellation observée 
au niveau des sous-porteuses paires, se trouve nettement améliorée, comme monttrée à la 
Figure 3.26(c).  





Figure 3.26 : Exemple de constellations observées en ADO-OFDM pour un canal plat 
AWGN: (a) sur les sous-porteuses impaires modulées ACO-OFDM, (b) sur les sous-porteuses 
paires modulées DCO 5dB (sans annulation de bruit), (c) sur les sous-porteuses paires 
modulées DCO 5dB (démodulation après annulation du bruit de clipping).  
Dans la littérature, des études sont menées en fonction du type de format de modulation 
et de la puissance allouée sur chacune des composantes ACO et DCO [204] et [210]. Il a été 
montré que pour un rapport « débit binaire/bande passante normalisée » compris entre 4 et 
6, l’ADO-OFDM est moins gourmande en puissance optique, d’environ 2dB en comparaison 
aux techniques ACO et DCO-OFDM. Quand il est inférieur à 4, l’ACO-OFDM présente une 
efficacité en puissance optique meilleure que la DCO-OFDM et l’ADO-OFDM. Mais dès 
qu’il devient supérieur à 6, c’est la DCO-OFDM qui consomme moins. Pour d’amples détails, 
le lecteur peut se référer aux papiers [205] et [228].   
Par ailleurs, n’ayant pas eu de résultats assez concluants, autres que ce qui a été présenté 
dans ce paragraphe, nous proposons d’étudier de façon plus approfondie, l’ADO-OFDM dans 
nos perspectives de travail de recherche. Ainsi, dans ce qui va suivre, nous proposons 
d’aborder une nouvelle technique publiée très récemment par Tao Liu [225], que nous 
adapterons à notre étude via l’approche qui sera abordée en section 3.4. Cette technique est 
baptisée dans cette thèse sous la dénomination : « Improved Noise-Cancellation ACO-OFDM 
(INC-ACO) ». 
3.3.6 « Improved Noise-Cancellation ACO-OFDM» (INC-ACO) 
La technique INC-ACO est une extension de la NC-ACO présentée en section 3.3.2. 
L’émetteur est le même qu’en ACO-OFDM (cf. Figure 3.8). Le processus de « Noise-
Cancellation » n’est pas effectué avant la démodulation ACO-OFDM comme en technique 
NC-ACO, mais plutôt réalisé dans le domaine temporel, après égalisation des symboles reçus. 
C’est ce qui est illustré à la Figure 3.27 qui en décrit le principe de fonctionnement.  





Figure 3.27 : Schéma de principe d’un démodulateur INC-ACO. 
En fait, la technique INC-ACO vient pallier le problème de mauvaise détection des paires 
antisymétriques, pouvant survenir lors du processus de « Noise-Cancellation » à la 
démodulation NC-ACO. Pour ce faire, la technique utilise un algorithme dit : processus 
d’identification VCW (ou Virtual Clean Window), qui a pour but d’identifier les échantillons 
ayant été affectés par le bruit du canal ou par les variations de l’offset en DC traité en section 
3.3.3. Suite au processus de clipping effectué à l’émetteur, le signal ACO-OFDM généré 
présente plusieurs zéros. A la réception, ces différents zéros (échantillons) représentent les 
points de localisation des distorsions dues au canal ou au bruit. L’ensemble de ces points 
définit le terme consacré « VCW ». En d’autres termes, la technique INC-ACO reprend la 
démodulation NC-ACO, en intégrant aussi l’impact de l’offset en DC et du bruit de 
transmission. Après égalisation des symboles reçus, le signal résultant ?̂?𝑨𝑪𝑶 est ramené dans 
le domaine temporel via un bloc IFFT. C’est alors que débute le processus d’identification 
VCW, suivi de l’estimation du DC-offset puis du « Noise-Cancellation » pour finir. Toutes 
ces étapes de la démodulation sont détaillées mathématiquement en Annexe5. Le signal 
résultant, débarrassé de tout impact (d’offset en DC et bruit), est démodulé via une FFT avant 
restauration des données comme en ACO-OFDM. La Figure 3.28 présente pour un canal plat 
AWGN, les performances obtenues en fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0, avec les techniques ACO-, 
NC-ACO et INC-ACO. D’après les résultats obtenus après implémentation sous MATLAB, 
on montre comme dans [225] que la technique INC-ACO présente des performances 
similaires à la technique NC-ACO. Quant à l’impact de l’offset en DC et du bruit sur les 
performances du système, il sera traité au prochain chapitre pour lequel un vrai canal optique 
est considéré. Comparée à la DC-ACO, cette technique réduit la complexité de calcul d’un 
bloc IFFT.  
Dans la prochaine section, nous allons aborder une nouvelle alternative, 
d’implémentation de l’OFDM en systèmes IM/DD. Elle n’utilise aucune symétrie 
hermitienne, et permettra de réduire la complexité de calcul, donc l’énergie consommée (en 
Watts) au sein d’architectures IM/DD temps réel, utilisant des émetteurs/récepteurs à base de 
FPGA (Field-Programmable Gate Array) ou DSP (Digital Signal Processors). 





Figure 3.28 : Performances des techniques ACO, NC-ACO et INC-ACO dans un canal plat 
AWGN pour différentes QAM en fonction de 𝐸𝑏(𝑜𝑝𝑡)/𝑁0. 
3.4 Nouvelle méthode d’implémentation OFDM en IM/DD 
Nous présentons dans un premier temps, le principe de fonctionnement de cette 
alternative d’implémentation de l’OFDM ainsi que les résultats obtenues pour un canal plat 
AWGN avec la DCO et l’ACO-OFDM. Une comparaison sera faite avec l’approche 
conventionnelle utilisant la symétrie hermitienne. Pour finir cette section, nous proposerons 
une nouvelle technique améliorée pour l’ACO-OFDM, basée sur cette nouvelle approche 
ainsi que les résultats de simulation obtenus avec MATLAB en implémentant certaines des 
techniques dérivées étudiées, avec la nouvelle approche décrite ci-après. 
3.4.1 Approche « New OFDM » : Motivations et Principe de fonctionnement 
3.4.1.1 Motivations 
Généralement, l’obtention d’un signal OFDM réel est sujette à une symétrie hermitienne 
des symboles à l’entrée du bloc IFFT utilisé (cf. Figure 2.25). Ceci signifie que pour 
transmettre N symboles utiles, il faut utiliser des blocs FFT/IFFT de taille 2N. La complexité 
en termes de de calcul des blocs FFT/IFFT peut devenir un challenge quand on réalise des 
débits de transmission de l’ordre du Gigabits/s. Dans un contexte PON, il est très intéressant 
de proposer des solutions économiques utilisant moins de ressources, comme celle réduisant 
la complexité du temps de calcul des systèmes de transmission. C’est pour cette raison, que de 
nombreuses solutions ont été proposées [213], [229]-[230]. La première consiste à utiliser une 




transformée de Hartley (DHT : Discrete Hartley Transform) pour générer des signaux réels 
[229]. Et dans ce cas de figure, seules des constellations réelles telles que le BPSK et les PAM 
peuvent être employées. Une autre solution baptisée « Polar-OFDM (P-OFDM) » a été 
proposée dans [213]. Elle consiste à transmettre les symboles QAM que suivant les sous-
porteuses paires générant ainsi, un signal pair symétrique où la moitié du signal complexe 
obtenu est répétée dans l’autre moitié. Grace à une transformation en coordonnées 
cartésiennes (r, θ), seule une moitié du signal est considérée pour la génération du signal dans 
le domaine temporel. Une technique plus récente [230], préalablement utilisée dans [218] a 
retenu notre attention, et sera abordée de façon plus approfondie dans cette thèse. Nous 
l’avons baptisé « New OFDM » pour plus de commodité. L’approche décrite dans [230] a été 
proposée pour un canal plat AWGN dans le cas d’une transmission ACO-OFDM.  
3.4.1.2 Principe du New OFDM 
L’inconvénient des méthodes OFDM optique présentées jusqu’ici repose sur l’utilisation 
de blocs IFFT/FFT à 2N entrées pour la transmission de N symboles utiles. Ce qui fait que la 
moitié du spectre disponible est occupée par la symétrie hermitienne. Pour se dispenser de 
cette symétrie hermitienne tout en générant un signal réel, on peut utiliser l’approche New 
OFDM.  
Dans cette nouvelle technique, on utilise simplement un bloc IFFT de taille N pour 
moduler N symboles utiles. Ceci résulte en un signal complexe dans le domaine temporel. La 
Figure 3.29 décrit le principe de fonctionnement sous forme d’illustrations.  
 
Figure 3.29 : Schéma de principe d’un modulateur New OFDM. 




La sous-porteuse d’ordre zéro est affectée d’un zéro pour éviter tout décalage d’offset en 
composante continue. A la sortie du bloc IFFT, le signal discret complexe 𝑥𝐶𝑃(𝑛) obtenu 
après préfixe cyclique (𝐶𝑃), est réparti en ses deux composantes réelle 𝑥𝑅(𝑛) et 
imaginaire 𝑥𝐼(𝑛) de taille chacune 𝑁
′ = (𝑁 + 𝑁𝐶𝑃) telles que : 𝑥𝐶𝑃(𝑛) = 𝑥𝑅(𝑛) + 𝑗𝑥𝐼(𝑛). 
Ainsi, le signal 𝑥𝑡(𝑛) émis, est obtenu en juxtaposant dans le domaine temporel, la partie 
réelle de 𝑥𝐶𝑃(𝑛) suivie de la composante imaginaire associée. Le préfixe cyclique (𝐶𝑃) 
exprimé en pourcentage d’échantillons est identique à celui considéré dans l’approche OFDM 
conventionnel. Ainsi, un même nombre total d’échnatillons est transmis, comme en approche 
OFDM conventionnel, garantissant une comparaison en termes de bande passante OFDM 
identique. 
A la réception, après synchronisation parfaite des symboles reçus, chaque groupe de 2𝑁′  
échantillons est séparé en deux composantes différentes de tailles 𝑁′ (cf. Figure 3.30). Les 
deux composantes sont ensuite combinées en signal complexe ?̂?(𝑘) suivant l’équation (109). 
Le préfixe cyclique est supprimé et les symboles reçus, démodulés tels qu’en OFDM 
conventionnel. 
?̂?(𝑘) = 𝑦(𝑘) + 𝑗 ∙ 𝑦(𝑘 + 𝑁′), 0 ≤ 𝑘 < 𝑁′ (109) 
 
Figure 3.30 : Schéma de principe d’un démodulateur New OFDM. 
3.4.1.3 Etude de PAPR 
En pratique, pour des valeurs de (𝑁′ ≥ 64), le théorème de la limite centrale appliquée 
au signal complexe 𝑥𝐶𝑃(𝑛) permet d’affirmer que l’amplitude du signal 𝑥𝐶𝑃(𝑛) suit une 
distribution gaussienne de moyenne nulle et de variance 𝜎2 = 𝐸{𝑥𝐶𝑃 
2(𝑛)} [210]. Ainsi, les 
amplitudes des parties réelle et imaginaire de 𝑥𝐶𝑃(𝑛) peuvent être également modélisées par 
des gaussiennes, chacune de moyenne nulle et de variance 𝜎2/2. De l’équation (110), on 
déduit que le signal transmis 𝑥𝑡(𝑛′)  suit elle aussi une distribution gaussienne de moyenne 
nulle et de variance 𝜎1
2 = 𝜎2/2. Une bonne comparaison en termes de PAPR suppose que 
l’on considère des blocs IFFT/FFT de taille N avec l’approche « New OFDM » pour 




respectivement des blocs IFFT/FFT de taille 2N avec l’OFDM conventionnel. En section 
2.2.2.5, l’étude de la CCDF a permis de mieux caractériser le PAPR du signal OFDM étudié. 
Ainsi, l’analyse de la Figure 3.31 pour le cas DCO-OFDM, montre que les signaux générés 









































Ceci peut être confirmé en visualisant la fonction densité de probabilité (PDF) du signal 
OFDM ou par une étude analytique comme fournie en Annexe6. On remarque également dans 
les deux cas de figure (DCO et New DCO), que les signaux générés présentent des 
distributions gaussiennes quasi-identiques. En conclusion, la New OFDM permet d’utiliser 
des blocs IFFT/FFT de taille moitié de ceux utilisés en OFDM conventionnel, pour un PAPR 
identique. 
 
Figure 3.31 : Comparaison CCDF et PDF des signaux DCO-OFDM (DCO) et New DCO-
OFDM (New DCO)  pour différentes tailles de IFFT/FFT. 
3.4.1.4 Calcul de complexité du New OFDM et comparaison avec l’approche conventionnelle 
Dans ce paragraphe, la complexité de calcul est représentée par le nombre total 
d’opérations composées de multiplications et d’additions de l’ensemble (modulateur + 
démodulateur). Par définition, les opérations de DFT (Discrete Fourier Transform) utilisées en 
OFDM sont calculées efficacement grace à des algorithmes de FFT. Or, toute opération IFFT 




ou FFT (IFFT/FFT) de taille 2N nécessite approximativement 4 ∙ (2𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(2𝑁) opérations 
réelles (multiplications et additions comprises). Par conséquent, le nombre d’opérations 
réelles par seconde pour un modulateur conventionnel (DCO) serait de : 
𝑁𝐶𝑜𝑛𝑣𝐷𝐶𝑂




𝑇𝑂𝐹𝐷𝑀 = 2𝑁 ∙ (1 + 𝐶𝑃) ∙ 𝑇𝑆 (112) 
avec 𝐶𝑃 le préfixe cyclique et 𝑇𝑆 la durée symbole (M-QAM ou M-PSK) définie en fonction 
du temps binaire 𝑇𝑏 par : 𝑇𝑆 = 𝑇𝑏 ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑀). Le processus d’égalisation complexe à la 
réception, nécessite un certain nombre d’opérations complexes estimé à 6∙ (𝑁 − 1) opérations 
réelles. En fait, une multiplication complexe est réalisée par 4 multiplications réelles et 2 
additions réelles [120]. Pour la (DCO), seule la moitié des 2N sous-porteuses est démodulée 
en réception à cause de la symétrie hermitienne. Par conséquent, le nombre total d’opérations 
réelles serait : 
𝑁𝐶𝑜𝑛𝑣𝐷𝐶𝑂
𝑅𝑥 =
[4 ∙ (2𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(2𝑁) + 6 ∙ (𝑁 − 1)]
𝑇𝑂𝐹𝐷𝑀
 (113) 
De la même manière pour un (New DCO), chaque symbole OFDM transmis s’étale sur 
une période 𝑇′𝑂𝐹𝐷𝑀, représentée par la juxtaposition temporelle de la partie réelle suivie de la 
partie imaginaire des symboles obtenus à la sortie du bloc IFFT de taille N.  
𝑇′𝑂𝐹𝐷𝑀 = 2 ∙ [𝑁 ∙ (1 + 𝐶𝑃) ∙ 𝑇𝑆] (114) 
Etant donné que toutes les N sous-porteuses de la IFFT transportent de l’information, 
exceptée la sous-porteuse d’ordre 0, on a donc : 
𝑁𝑁𝑒𝑤𝐷𝐶𝑂






[4 ∙ (𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑁) + 6 ∙ (𝑁 − 1)]
𝑇′𝑂𝐹𝐷𝑀
 (116) 
En remplaçant l’équation (112) dans les équations (111) et (113), le nombre total de calculs 
réels par bit est donné par l’équation (117) pour l’émetteur (DCO) et l’équation (118) pour le 
récepteur : 
𝑂𝐶𝑜𝑛𝑣𝐷𝐶𝑂
𝑇𝑥 = 𝑇𝑏 ∙ 𝑁𝐶𝑜𝑛𝑣𝐷𝐶𝑂
𝑇𝑥 =
4 ∙ 𝑙𝑜𝑔2(2𝑁)





3 ∙ (𝑁 − 1)
𝑁 ∙ (1 + 𝐶𝑃) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)
 (118) 
De même, en remplaçant l’équation (114) dans les équations (115) et (116), le nombre total de 
calculs réels par bit pour l’émetteur et le récepteur (New DCO) est donné respectivement par : 





𝑇𝑥 = 𝑇𝑏 ∙ 𝑁𝑁𝑒𝑤𝐷𝐶𝑂
𝑇𝑥 =
2 ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑁)





3 ∙ (𝑁 − 1)
𝑁 ∙ (1 + 𝐶𝑃) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)
 (120) 
En combinant les équations (117)-(118) et (119)-(120), le nombre total (𝑂𝑇𝑥+𝑅𝑥)  
d’opérations requises par bit, est donné par l’équation (121) pour la (DCO) conventionnelle et 
l’équation (122) pour la (New DCO). 
𝑂𝐶𝑜𝑛𝑣𝐷𝐶𝑂
𝑇𝑥+𝑅𝑥 =
[8 ∙ (𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(2𝑁) + 3 ∙ (𝑁 − 1)]




[4 ∙ (𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑁) + 3 ∙ (𝑁 − 1)]
𝑁(1 + 𝐶𝑃) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)
 (122) 
En admettant 𝐺(𝑁) comme étant le gain en complexité de calcul lorsqu’on utilise la 
(New OFDM) en lieu et place de l’OFDM conventionnel, on obtient pour la modulation 
DCO-OFDM : 
𝐺(𝑁) = {[1 − (
[4 ∙ (𝑁) ∙ 𝑙𝑜𝑔2(𝑁) + 3 ∙ (𝑁 − 1)]




La Figure 3.32 présente l’allure du gain G(N) pour différentes valeurs de N. Dans cette 
analyse, 2N représente la taille du bloc FFT utilisé dans l’approche OFDM conventionnel.  
 
Figure 3.32 : Courbe G(N) fonction de N. 
On observe donc que la courbe G(N) décroit légèrement en fonction de la croissance de 
N. Et pour 𝑁 ≥ 64, un gain en temps de calcul par bit maximal d’environ 54,3% peut être 
réalisé avec l’approche New OFDM en comparaison avec l’OFDM conventionnel. 




3.4.1.5 Performances des techniques ACO et DCO dans un canal plat AWGN avec l’approche  
« New OFDM » 
Cette section présente les résultats obtenus dans un canal plat AWGN, en implémentant 
les techniques ACO et DCO avec l’approche « New OFDM ». Pour les différentes 
constellations QAM étudiées, on observe à la Figure 3.33 que l’approche « New OFDM » 
permet de réaliser des performances (BER) quasi-similaires à celles obtenues en OFDM 
conventionnel. Le PAPR étant le même avec les deux approches, l’obtention de performances 
similaires à celles de l’OFDM conventionnel, provient du fait que dans la transmission, toute 
distorsion du canal se trouve répartie sur deux blocs consécutifs en « New OFDM » au lieu 
d’un seul. Ceci implique donc au niveau récepteur, un SNR global identique à celui de 
l’OFDM conventionnel. En conclusion, l’approche « New OFDM » permet de réaliser des 
performances similaires à celles de l’OFDM conventionnel mais avec un temps de calcul 
réduit de moitié : donc diminution de la consommation d’énergie [231]. 
 
Figure 3.33 : Performances des techniques (ACO) et (New ACO), (DCO) et (New DCO) 
avec 𝐷𝐶𝐵𝑖𝑎𝑠(𝑑𝐵) = 7𝑑𝐵 en fonction de 𝐸𝑏(𝑒𝑙𝑒𝑐)/𝑁0 pour différentes constellations QAM. 
3.5 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons parlé des différentes architectures OFDM optiques. Une 
mention particulière a été faite pour l’architecture IM/DD car simple et moins coûteuse en 
termes de réalisation et de fonctionnement. L’ensemble des résultats reportés dans ce chapitre, 
ont été obtenus pour un canal plat AWGN. Les techniques OFDM souvent utilisées en IM/DD 
ont également été rappelées. Nous avons conclu pour une même constellation QAM, que 
l’ACO-OFDM est une alternative moins gourmande en puissance optique en comparaison 




avec la DCO-ODFM pour un débit réduit de moitié. Par contre, pour des constellations QAM 
supérieures, la DCO-OFDM devient moins gourmande en puissance optique que l’ACO-
OFDM. Les techniques dérivées de l’ACO et DCO telles que : l’U-OFDM, la DC-ACO, la 
NC-ACO ont montré une bonne démodulation en comparaison à l’ACO-OFDM. Elles offrent 
de très bonnes performances (BER) en comparaison avec la DCO-OFDM pour un gain en 
puissance d’environ 3dB par rapport à l’ACO-OFDM conventionnel.  La technique U-OFDM 
tout comme la technique NC-ACO, peuvent parfois être moins performants suite à une 
mauvaise décision lors de la démodulation. Cette mauvaise démodulation peut être due à 
l’impact du bruit sur le signal, ou aux distorsions introduites par les variations de l’offset en 
DC. La DC-ACO reste une meilleure option en termes de démodulation améliorée. En 
comparaison avec l’U-OFDM ou la NC-ACO, elle offre non seulement un même gain en SNR 
d’environ 3dB et une robustesse contre l’offset en DC qui dégrade les performances. Son seul 
défaut (insuffisance) réside dans le fait qu’elle nécessite pour la démodulation, deux blocs 
IFFT et un bloc FFT additionnels. De même, il a été montré que l’utilisation conjointe des 
techniques NC-ACO et DC-ACO n’améliore en rien les performances du système. Cette étude 
permet donc d’éviter le recours à des systèmes complexes en temps de calcul et moins 
rentables. Quant à l’ADO-OFDM, elle parait prometteuse mais nécessite beaucoup plus 
d’études approfondies. C’est une technique complexe qui réunit les avantages combinés de 
l’ACO et de la DCO, en améliorant l’efficacité spectrale et optique du système.  
Nous avons abordé une autre alternative d’implémentation de l’OFDM (New OFDM) qui 
dispense de l’utilisation de la symétrie hermitienne. Avec la New OFDM, nous avons montré 
qu’il est possible de réaliser des performances similaires à l’OFDM conventionnel avec des 
blocs IFFT/FFT de taille moitié. Notre étude a montré que pour une taille 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 ≥ 64, un gain 
en temps de calcul par bit maximal d’environ 54,3% peut être réalisé avec la New OFDM en 
comparaison avec l’approche OFDM conventionnel. De plus, on montre que les deux 
approches OFDM présentent une même efficacité spectrale. D’autre part, la New OFDM 
pourrait être envisagée dans l’implémentation de l’ADO-OFDM par exemple. A long terme, 
elle pourra permettre de réaliser des systèmes bas coûts ou moins gourmands en énergie, tels 
que recherchés dans cette thèse pour les réseaux d’accès optiques dans les métropoles de pays 
en développement. Quant à la technique New IACO, elle permet également d’améliorer les 
performances (BER) de l’ACO pour atteindre celles des techniques NC-ACO et INC-ACO. 
Pour une meilleure lisibilité de l’ensemble des résultats marquants obtenus dans ce chapitre, 
nous les avons synthétisés dans le Tableau 3.1 dans lequel nous avons utilisés des 
symboliques expliquées ci-après :  





SH : Pas de symétrie hermitienne ; 
SH : Utilisation de la symétrie hermitienne ; 
ES : Efficacité Spectrale 
ESopt : Efficacité Optique 
G : Gain en SNR par rapport à l’ACO-
OFDM ; 
Nu : Nombre maximal de sous-porteuses 
portant l’information ; 
NIFFT : Nombre d’entrées des blocs 
IFFT/FFT ; 
NBIFFT : Nombre des blocs IFFT ; 
 
NBFFT : Nombre des blocs FFT ; 
CC :  Complexité de Calcul; 
INCDC-ACO: Technique OFDM dite: 
“Improved Noise-Cancellation and 
Diversity-Combined ACO-OFDM”.  Elle 
combine les techniques INC-ACO et DC-
ACO 
Conv : méthode conventionnelle 
d’implémentation avec SH 
New : méthode d’implémentation sans SH 
PId : Performances identiques entre Conv et 
New; 
N.B : Si NIFFT est le nombre d’entrées des blocs IFFT/FFT en Conv OFDM, alors la 
complexité de calcul est notée CC. Dans ce cas, en New OFDM, la complexité de calcul est 
réduite de moitié (CC/2) puisque les blocs IFFT/FFT utilisés sont de taille NIFFT/2. 
 
Dans le prochain chapitre, nous allons aborder la modélisation et l’implémentation des 
techniques étudiées dans un système de transmission plus réaliste avec des paramètres de 
composants optiques réels. Ceci permettra d’étudier dans un contexte PON, l’impact des 
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Chapitre 4 : Etude par simulation de l’OFDM dans une liaison PON 
IM/DD : Modélisation & Résultats 
Ce chapitre a pour but d’étudier les performances des techniques OFDM abordées 
précédemment pour le cas d’une transmission IM/DD PON. Dans un premier temps, nous 
allons présenter le modèle des composants constituant le canal de transmission simulé dans 
cette étude pour ensuite intégrer l’implémentation des différentes techniques OFDM abordées 
dans le chapitre 3. Ainsi, les résultats obtenus avec l’OFDM seront analysés et comparés en 
fonction du taux d’erreur binaire (ou bit error ratio : BER), de la puissance RF, de la 
puissance optique reçue/budget optique réalisé et de la distance de transmission. Dans ce 
contexte réaliste de transmission, nous validerons/invaliderons les résultats obtenus au 
chapitre précédent (étude de cas d’un canal optique plat AWGN). 
Tout le développement dans ce chapitre est basé sur des cosimulations entre MATLAB
®
 
et le logiciel VPItransmissionMaker (VPI) [232] de VPIphotonics
TM
. L’outil VPIphotonicsTM 
représente l’un des environnements consacrés à l'automatisation de la conception photonique 
comprenant : la conception, l'analyse et l'optimisation des composants systèmes et réseaux de 
transmission. Ce logiciel est disponible au sein du laboratoire Xlim. Sa description et les 
questions liées à son utilisation ne sont pas abordés ici car ne représentant pas les principaux 
objectifs de ce travail. Pour de plus amples informations, le lecteur pourra s’intéresser aux 
références [232]-[233]. Les points relatifs aux liaisons simulées et les modélisations 
développées sont décrits ci-après. Par ailleurs, une étude est faite en intégrant la montée en 
débit dans la liaison PON IM/DD afin d’étudier les performances de l’AMOFDM avec les 
méthodes (LC) et (MET) traitées au chapitre 2.  
4.1 Présentation du canal IM/DD simulé et modélisation 
La Figure 4.1 présente sous forme de blocs, la liaison fibrée IM/DD simulée dans cette 
thèse. En section 2.1.1, nous avons déjà décrit le rôle de chacun des blocs constituant la 
liaison.  
 
Figure 4.1 : Schéma de base de la liaison IM/DD simulée. 




Pour rappel, les signaux Tx et Rx sont générés et traités avec MATLAB
®. L’ensemble des 
composants opto-électroniques et de la fibre optique, constitue le canal optique qui est simulé 




. Le module T permet de polariser 
le signal Tx généré au point de fonctionnement optimal du laser. Ceci servira à adapter la 
puissance RF du signal pour une transmission optimale. Quant aux éléments optiques tels que 
l’émetteur, la fibre et le récepteur, nous reviendrons rapidement sur leur modélisation dans 
VPI. L’ensemble des bruits (réception : bruit quantique, bruit d’obscurité, bruit 
thermique…émission : RIN) et les effets non linéaires sont pris en compte dans les 
simulations. Le bloc VOA permet de faire varier la puissance optique reçue par la photodiode 
pour mener une étude en termes de budget optique (BO) comme dans en contexte NG-PON. 
4.1.1 Caractérisation et modélisation du l’émetteur optique 
La source optique utilisée est un prototype laser DFB développé dans le cadre du projet 
collaboratif ANR auquel a participé Xlim en France. Il s’agit d’un laser analogique [234] de 
bande passante > 6 GHz, présentant une zone linéaire de fonctionnement entre 20 et 100mA 
[67]. La Figure 4.2 illustre la caractéristique P = f(I) obtenue expérimentalement, à 
température ambiante de 25°C [235]. Une saturation de la puissance de sortie est constatée 
pour des courants de polarisation au-delà de 100mA [80]. Pour des courants de polarisation 
supérieurs à 70 mA, le laser est capable de fournir des puissances optiques de plus de 10 mW. 
 
Figure 4.2 : Caractéristique P = f(I) mesurée sur le laser DFB [235]. 
Dans VPItransmissionMaker, le laser « LaserAnalogDSM » est le modèle de laser qui nous 
permet d’utiliser les paramètres dont nous disposons. Les autres modèles de lasers ne 
permettent pas de tenir compte des paramètres dits « datasheet » du laser. Ils reposent pour 
certains, sur la connaissance des paramètres physiques ou « données » de fabrication du laser, 




ou pour d’autres, conçus que pour supporter un signal NRZ-OOK. Pour la modélisation du 
laser dans VPItransmissionMaker, nous nous sommes basés sur l’étude phénoménologique du 
composant [33] pour un rendu au plus près des mesures expérimentales. C’est ce modèle que 
nous considérons dans nos simulations systèmes, du fait de sa simplicité (assemblage de blocs 
déjà disponibles dans le logiciel système) alliée à un comportement très ressemblant à celui 
du composant réel. Le Tableau 4.1 présente les paramètres « datasheet » du laser, tel que 
modélisé dans VPI. 
Tableau 4.1 : Paramètres du Laser DFB simulé. 
Paramètres Symboles Valeurs Unités 
Longueur d’onde λ 1,553 𝜇𝑚 
Largeur de raie ∆λ 1e6 Hz 
RIN RIN -160 dB/Hz 
Chirp Alpha 𝛼𝐻 2,8 - 
Facteur de Chirp adiabatique 𝜅 10 GHz 
Rendement du laser SE 0.2 W/A 
Transconductance du laser G 1/50 A/V 
Courant de seuil Ith 20 𝑚𝐴 
Courant de polarisation Ibias 30 ~ 100 𝑚𝐴 
Bande passante du laser BW 3,8  ~ 17 GHz 
Le modèle du laser est composé d’un certain nombre de blocs assumant des fonctions 
très spécifiques (cf. Figure 4.3). On peut noter par exemple, la présence de : laser à émission 
continue (CW), de modulateurs d’amplitude (AM) et (FM), de blocs réalisant la fonction de 
chirps transitoire et adiabatique du laser (cf. équation (3)), d’insertion de bruit gaussien. Pour 
améliorer ce modèle, nous avons développé des blocs supplémentaires pour implémenter la 
fonction de non-linéarité de saturation du laser et intégrer le filtre électrique pour sa bande 
passante. Ainsi, le bloc laser à émission continue (CW) émule un laser polarisé rectilignement 
de phase initiale nulle. La largeur de raie ∆𝑓 (largeur de bande à mi-hauteur de l’amplitude 
maximale du spectre optique) est modélisée par un bruit blanc gaussien de variance 2𝜋∆𝑓 
dont la réalisation 𝜔(𝑡) module en fréquence la raie idéale du laser CW à la fréquence 𝑓𝑐. 
L’expression du champ en sortie du laser CW est donnée par : 
𝐸𝐶𝑊(𝑡) = √𝑃𝑒
𝑗2𝜋𝑓𝑐𝑡 (𝑒𝑗 ∫ 𝜔(𝜏)𝑑𝜏
𝑡
0 ) (124) 




avec 𝑃 la puissance moyenne optique émise par le laser CW. Le champ 𝐸𝐶𝑊(𝑡) est ensuite 





















Figure 4.3 : Modèle phénoménologique du laser DFB avec VPI. 
Le champ optique résultant de la modulation AM est donné par :  
𝐸𝐴𝑀(𝑡) = 𝐸𝐶𝑊(𝑡)√(1 − 𝑚) +𝑚 ∙ 𝑑𝐴𝑀(𝑡) (125) 
où 𝑚 représente l’indice de modulation d’intensité du laser avec  0 ≤ 𝑑𝐴𝑀(𝑡) ≤ 1. Le champ 
𝐸𝐴𝑀(𝑡) subit une fonction de nonlinéarité avant d’être modulé en fréquence (FM) par le 
signal 𝑑𝐹𝑀(𝑡) provenant du processus de chirp (transitoire + adiabatique) du laser. Le champ 
optique final est donné par :  
𝐸𝐹𝑀(𝑡) = 𝐸𝐴𝑀(𝑡) (𝑒
𝑗2𝜋 ∫ ∆𝑓𝑝𝑝(𝑑𝐹𝑀(𝜏)−0.5)𝑑𝜏
𝑡
0 ) (126) 
où ∆𝑓𝑝𝑝 représente la déviation en fréquence pic-à-pic du modulateur FM et 0 ≤ 𝑑𝐹𝑀(𝑡) ≤ 1. 
Dans notre modèle, les blocs de modulations AM et FM sont utilisés de manière idéale 
(𝑚 = 1 et ∆𝑓𝑝𝑝 = 1 𝐻𝑧).  
Quant au driver du laser, il est prévu pour convertir le signal modulant 𝑣(𝑡) en entrée du laser, 
en courant 𝑖(𝑡) = 𝐺 ∙ 𝑣(𝑡) où 𝐺 représente la transconductance du laser en (𝐴/𝑉). Ainsi, la 
puissance optique en sortie du modulateur AM est exprimée par : 




𝑃𝐴𝑀(𝑡) = 𝑆𝐸(𝐼𝐵𝑖𝑎𝑠 − 𝐼𝑡ℎ + 𝑖(𝑡)) (127) 
avec 𝑃𝐴𝑀(𝑡) ≥ 0, 𝑆𝐸 le rendement de conversion du laser en (𝑊/𝐴) et 𝐼𝑡ℎ, 𝐼𝐵𝑖𝑎𝑠 
respectivement les courants de seuil et de polarisation du laser exprimés en Ampère. 
Un bloc de non-linéairité a été développé pour tenir compte de la chute du gain du laser, due à 
l’augmentation de la température aux forts courants de polarisation. Pour modéliser cette non-
linéarité de la saturation du laser, le modèle de Rapp [236] a été considéré. Il est connu 
comme l’un des meilleurs modèles de non-linéarité utilisés pour décrire la saturation des 
amplificateurs de puissance. Ainsi, la fonction de transfert de la courbe de saturation 













où 𝑁𝛾 ∈ ℕ
∗ est le paramètre décrivant la finesse de la courbe 𝑃𝑆 = 𝑓(𝑃𝐴𝑀, 𝑁𝛾) dans sa 
transition de la zone linéaire vers la zone de saturation. 𝑃𝑠𝑎𝑡 représente la puissance de 
saturation du laser. Pour complèter la modélisation de la puissance de sortie du laser en 
fonction du temps, le bruit blanc gaussien  𝑁𝑅𝐼𝑁(𝑡) modélisant le RIN est ajouté en sortie du 
bloc non-linéaire ainsi que les pertes optiques linéaires 𝑃𝑙𝑖𝑛 dues à l’interfaçage avec la fibre. 




(𝑃𝑆(𝑡) +  𝑁𝑅𝐼𝑁(𝑡)) (129) 












10 ) (130) 
 𝑓𝑠 représente la fréquence d’échantillonnage paramétrée dans le logiciel de simulation VPI, et 
𝑅𝑟𝑖𝑛 la valeur du RIN en (dB/Hz), mesurée à la puissance 𝑃𝑚𝑒𝑠 en Watts. 
 Le comportement en fréquence du laser, est représenté d’une part, par la déviation en 
fréquence modélisée par l’équation (3) du processus de chirp du laser ainsi que le 
comportement sous forme de bande passante du laser modélisé par un filtre électrique d’ordre 
4, type passe-bas de Bessel. Le Tableau 4.2 présente quelques valeurs de bandes passantes en 
fonction du courant de polarisation extraites lors de la caractérisation du laser DFB. Pour 
l’étude de la caractéristique P = f(I) du laser, deux cas de figure ont été traités : il s’agit de la 
forme du comportement statique du laser, qui est soit « linéaire » soit « non linéaire (fonction 




de 𝑁𝛾) ». Dans le premier cas, le bloc non-linéaire présent dans le modèle du laser dans VPI 
est désactivé (cas linéaire). 
Tableau 4.2 : Bande passante vs courant de polarisation du laser DFB [235]. 
Courant (mA) 30 40 50 60 70 80 
Bande passante (GHz) 4,6 5,7 6,5 9 11 12,5 
Et dans le deuxième cas, il est activé et permet de simuler la saturation du laser en 
fonction du paramètre 𝑁𝛾. En comparaison avec la caractéristique mesurée, les courbes P = 
f(I) simulées de la Figure 4.4(a) présentent pour différentes valeurs de 𝑁𝛾, une certaine non-
linéarité dans leur zone de saturation. Plus 𝑁𝛾 augmente, plus les courbes non-linéaires 
présentent une pente qui tend vers celle de la courbe linéaire. On conclut d’après les résultats 
que la caractéristique P = f(I) correspondant à l’ordre 𝑁𝛾 = 3, approxime au mieux la courbe 
de mesure : c’est donc 𝑁𝛾 = 3 qui sera retenue dans notre modèle de laser. Quant à la Figure 
4.4(b), elle présente la réponse fréquentielle du laser pour certaines valeurs de courant de 
polarisation. L’analyse des résultats obtenus montre qu’à -3 dB de l’amplitude maximale, les 
fréquences de coupure correspondent bien à la bande passante du laser (cf. Tableau 4.2). 
 
Figure 4.4 : (a) Caractérisiques P=f(I) du laser DFB étudié - (b) réponse fréquentielle en 
fonction du courant de polarisation (Ibias). 
En clair, c’est ce modèle phénoménologique du laser avec 𝑁𝛾 = 3 que nous 
considérerons dans VPI pour nos prochaines simulations du laser DFB. 




4.1.2 Caractérisation et modélisation du récepteur optique 
Le récepteur optique utilisé dans cette thèse est un ensemble photodiode PIN couplée à un 
amplificateur transimpédance (TIA : Transimpedance amplifier) dont les paramètres sont 
présentés au Tableau 4.3.  
La photodiode PIN est modélisée dans VPI par son courant de sortie 
𝑖(𝑡) défini :   
𝑖(𝑡) = 𝑖𝑝ℎ(𝑡) + 𝑛𝑠ℎ(𝑡) + 𝑖𝑡ℎ(𝑡) + 𝑖𝑑 (131) 
où 𝑖𝑑 représente le courant d’obscurité de la photodiode, 𝑛𝑠ℎ(𝑡) le bruit de grenaille qui se 
produit (cf équation (5)) quand le paramètre « ShotNoise » est activé dans la photodiode. 
𝑖𝑝ℎ = 𝑅𝑑 ∙ 𝑃𝑖𝑛 représente le photocourant généré après détection du signal lumineux de 
puissance 𝑃𝑖𝑛. Le courant 𝑖𝑡ℎ représente le bruit thermique associé au paramètre NEP (Noise 
equivalent power). Le module (TIA) est modélisé par un amplificateur électrique suivi d’un 
filtre électrique qui modélise la bande passante électrique du récepteur optique de type Bessel 
d’ordre 4. Ainsi, la tension de sortie du récepteur est égale au courant de sortie de la 
photodiode multiplié par le gain de transimpédance 𝐺𝑇𝐼𝐴.  
Tableau 4.3 : Paramètres de la photodiode simulée. 
Paramètres Symboles Valeurs Unités 
Longueur d’onde λ 1,553 𝜇𝑚 
Bande passante BW 12  GHz 
Rendement 𝑅𝑑 0,75 A/W 
Transimpedance  𝐺𝑇𝐼𝐴 1000 V/A 
Courant d’obscurité 𝐼𝑑 5 nA 
Bruit thermique 𝑁𝐸𝑃 33 𝑝𝑊/√Hz 
Bruit de grenaille ShotNoise Activé - 
Quant au bruit de l’amplificateur, il est représenté par le paramètre NEP du module 
(PIN+TIA). La Figure 4.5 présente le schéma blocs du récepteur optique, tel qu’il est 
modélisé avec VPI. L’étude de la bande passante du récepteur optique a été réalisée pour une 
puissante d’entrée de -10 dBm. La réponse fréquentielle obtenue en sortie pour BW égal à 9 et 
12 GHz est illustrée à la Figure 4.6. 





Figure 4.5 : Modèle VPI du récepteur optique (PIN+TIA). 
On observera qu’à -3 dB, les fréquences de coupures obtenues réflètent bien les valeurs 
de bandes passantes (9 et 12 GHz) simulées.  
 
Figure 4.6 : Réponse fréquentielle du récepteur optique simulé pour deux valeurs de BW. 
4.1.3 Modélisation de la fibre optique 
La fibre optique considérée dans cette étude est une fibre SSMF type G652 décrivant les 
phénomènes physiques étudiés en section 2.1.3, à savoir : l’atténuation de la fibre, sa 
dispersion chromatique ainsi que les effets non-linéaires FWM, SPM et XPM. Le modèle 
utilisé dans VPI pour modéliser la fibre SSMF est la méthode numérique « Split-Step 
Fourier » de résolution des équations aux différentielles de Schrödinger [63]. En analyse 
numérique, cette méthode est dite pseudo-spectrale. En d’autres termes, sa méthode de 
résolution se déroule en plusieurs étapes de résolutions d’équations linéaires d’une part, et 
non-linéaires d’autre part. Et pour revenir à la propagation dans la fibre, la méthode « Split-
Step Fourier » permet de découper le traitement en deux étapes alterneés. La première étape 
étudie le phénomène de dispersion de la fibre dans le domaine des fréquences, et la deuxième, 




l’effet de non-linéarité dans le domaine temporel. Le Tableau 4.4 présente quelques 
paramètres de la fibre considérée. 
Tableau 4.4 : Paramètres de la fibre optique simulée. 
Paramètres Symboles Valeurs Unités 
Longueur d’onde λ 1,553 𝜇𝑚 
Distance L 0 ~ 100  km 
Atténuation 𝛼𝑎 0,2 dB/km 
Dispersion 𝐷 17 [𝑝𝑠/(𝑛𝑚 ∙ 𝑘𝑚)] 
Pente de dispersion 𝑆 0,08e3 𝑝𝑠/(𝑛𝑚² ∙ 𝑘𝑚) 
Coef. de non-linéarité 𝛾𝑛𝑙 2,6e-20 𝑚²/𝑊 
Dispersion modale de polarisation PMD 0,1 𝑝𝑠/√𝑘𝑚 
4.1.4 Réponse en fréquence du canal de transmission 
Dans ce paragraphe, nous étudions avec VPI, le comportement en fréquence du canal 
optique de la Figure 4.7 en considérant les paramètres présentés aux différents tableaux 
(Tableau 4.1 à Tableau 4.4). La simulation comprend : une source d’impulsion électrique de 
puissance RF réglable via un atténuateur de puissance RF, le canal optique simulé puis un 
analyseur de spectre. Le signal RF module directement le laser DFB qui après la fibre est 
détecté par le module (PIN+TIA). L’analyseur de spectre permet de visualiser la réponse en 
sortie du canal optique. 
 
Figure 4.7: Schéma de simulation VPI du comportement fréquentiel du canal optique. 
La réponse fréquentielle obtenue pour différentes longueurs de fibre avec Ibias = 70mA, est 
montrée à la Figure 4.8. On considère que lorsque la distance séparant l’émetteur du récepteur 
est nulle ou de quelques mètres de fibre, la configuration est dite « back-to-back (B2B) » 
optique. Dans ce cas, la réponse du canal optique se comporte comme un filtre passe-bas dont 
les limitations sont essentiellement dues à l’impact des composants émetteurs et/ou récepteurs 




optiques. Mais dès que la distance de fibre augmente, on observe une succession de lobes et 
de creux induisant une réponse du canal dite à « sélectivité en fréquence » (cf. section 2.1.4). 
Cet état décrivant l’état chirpé du canal, est dû à l’impact conjugué du chirp du laser et de la 
dispersion chromatique de la fibre. En observant l’allure des réponses de la Figure 4.8, on 
remarque qu’elles présentent des lobes et des creux dont le nombre augmente en fonction de 
la distance de fibre pour un chirp constant. 
 
Figure 4.8: Réponse fréquentielle du canal IM/DD simulé pour différentes longueurs de fibre 
avec 𝛼𝐻 = 2.8 pour Ibias = 70 mA. 
L’augmentation de la longueur de fibre implique une réduction de la fréquence de résonnance 
du système de transmission, traduite par un resserrement des lobes de transmission, donc à 
l’apparition de plusieurs lobes et creux qui font du canal optique fibré, un canal sélectif en 
fréquence [237].  
4.2 Validation des liaisons NRZ-OOK et OFDM 
 Avant de passer à l’étude des performances obtenues en implémentant les techniques 
OFDM du chapitre précédent, nous allons dans cette section, traiter des limitations observées 
avec la modulation NRZ-OOK à travers le canal optique fibré. Nous analyserons dans un 
premier temps, les performances obtenues en termes de puissance optique reçue, de débit et 
de distances de transmission. Ensuite, une comparaison avec l’OFDM sera menée en termes 
de budget optique et de produit (Débit×Distance) dans un contexte PON IM/DD. Rappelons 
que dès les débuts du PON, des distances d’au moins 20 km de fibre étaient requises avec un 
taux de partage d’au moins 1×32 (budget optique minimal de 15 dB). Depuis 2010, la 
démarche vers le NG-PON exige un minimum de 60 km de portée avec un taux de partage 
d’au moins 1×64. 




4.2.1 Validation de la modulation NRZ-OOK 
La Figure 4.9 présente le schéma type d’une liaison NRZ-OOK. Le module PRBS 
(Pseudo-Random Binary Sequence) est un générateur de données binaires de taille (2
15 – 1). 
Chaque séquence binaire est convertie en signal électrique via un codeur NRZ-OOK, puis 
transmis dans le canal optique. En sortie du canal, le bloc de récupération d’horloge suivi d’un 
étage de décision, permet de détecter la trame reçue et d’en estimer le nombre d’erreurs. Pour 
une modulation NRZ-OOK, le diagramme de l’œil est un critère qualitatif de performance 
tandis que le taux d’erreur binaire (BER) représente un critère quantitatif. Dans la littérature, 





Figure 4.9: Schéma de simulation d’une liaison NRZ-OOK. 
Dans cette étude, la puissance optique en sortie du laser est de 10 dBm. La longueur de 
fibre SSMF utilisée varie entre 0 km (B2B) et 80 km. La Figure 4.10(a) présente pour une 
liaison NRZ-OOK à 10 Gb/s, les résultats du taux d’erreur binaire en fonction de la puissance 
optique reçue (POR) pour différentes distances de fibre. L’analyse des résultats obtenus 
montre d’une part, qu’avec un BER cible de 10-3, la puissance optique reçue (POR) est 
d’environ -10,9 dBm en (B2B) et -7,5 dBm à 20 km. Ceci correspond à un budget optique 
(BO) maximal de 21 dB en (B2B) et 17,5 dB à 20 km ; soit une pénalité de 3,5 dB. D’autre 
part, lorsque la distance de transmission augmente, le BER se dégrade très vite et il devient 
pratiquement impossible de garantir le BER cible au-delà de 20 km : c’est le cas par exemple, 
de la courbe correspondant à 40 km de longueur de fibre. Cette limitation de la distance à haut 
débit étant induite par la dispersion chromatique de la fibre, entre autres, nous le justifions 
grâce à la Figure 4.10(b) où le BER est présenté pour différents débits, en fonction de la 
distance à BO = 15 dB. Les résultats obtenus sont regroupés au Tableau 4.5. On remarque 
qu’en doublant le débit de 5 à 10 Gb/s, la distance de transmission décroît de (>80 km) à 
environ 22,4 km : soit une perte d’au moins 57 km, c’est-à-dire ¾ de la distance initiale. Nous 
montrons ainsi qu’à 10 Gb/s avec un BER égal de 10-3 et un BO = 15 dB, la liaison NRZ-
OOK simulée permet d’atteindre une distance maximale de 22,4 km et que le budget optique 
réalisable à 20 km est de 17,5 dB. Ceci reste conforme aux indications du XG-PON (class 




B+ : 13 ~ 28 dB) où le débit par longueur d’onde est de 10 Gb/s et la distance limitée à 20 km 
[238]. 
 
Figure 4.10 : (a) BER vs POR à 10 Gb/s pour différentes distances de fibre, (b) BER vs 
distance de transmission à BO = 15 dB pour différents débits de transmission. 
Tableau 4.5 : BER vs Distance pour un BER cible = 10
-3
. 




Le diagramme de l’œil de la Figure 4.11 permet également de mieux visualiser la 
dégradation observée en termes de débits sur la liaison NRZ-OOK simulée.  
 
Figure 4.11: Diagrammes de l’œil obtenus pour  20 km et un débit de : (a) 5 Gb/s, (b)  7,5 
Gb/s, (c) 10 Gb/s. 
On observe que l’œil se ferme progressivement à 20 km pour des débits allant de 5 Gb/s à 7,5 
Gb/s voire totalement à 10 Gb/s. Ces résultats mettent en évidence la limitation du NRZ-OOK 
à haut débit, due en partie à la dispersion chromatique de la fibre. Dans ce qui suit, nous 
introduisons l’OFDM par une étude comparative à débit identique de 10 Gb/s. 




4.2.2 L’OFDM pour combattre la dispersion chromatique : OFDM vs NRZ-OOK 
Dans ce paragraphe, avant de comparer les performances de l’OFDM à celles de la 
modulation NRZ-OOK, nous allons présenter la liaison OFDM simulée ainsi que la manière 
dont les symboles OFDM ont été implémentés. 
4.2.2.1 Description de la liaison OFDM 
La Figure 4.12 présente le schéma de simulation réalisé pour l’OFDM dans cette thèse. Le 
signal OFDM est implémenté avec MATLAB
®
 à partir de 496 symboles OFDM répartis 
suivant plusieurs sous-porteuses d’un bloc IFFT. Le signal OFDM (Tx) généré est converti en 
signal analogique via un DAC de fréquence d’échantillonnage 𝐹𝑆. Le signal électrique 
résultant module le laser analogique avant d’être envoyé dans la fibre. A la réception, le signal 
optique est détecté par la photodiode (PIN+TIA) et reconverti en signal numérique grâce à un 
ADC. Les blocs de modulation et démodulation OFDM sont traités avec MATLAB
®
. Le 
canal optique (cf. section 4.1) est le même que précédemment. Pour la démodulation, la 
performance étudiée est le taux d’erreur binaire (BER) calculé via l’estimation du SNR 
comme à l’équation (32). 
 
Figure 4.12 : Liaison OFDM sur fibre optique. 
4.2.2.2 Méthode de génération des symboles OFDM pour la cosimulation 
La génération du signal OFDM dans MATLAB pour sa cosimulation avec VPI a été élaborée 
comme suit : 
 Chaque trame binaire est répartie en plusieurs sous-canaux parallèles, lesquels 
correspondent au nombre de sous-porteuses 𝑁𝑢 utilisées. Dans l’approche OFDM 




conventionnel utilisant la symétrie hermitienne, 𝑁𝑢 est choisi tel que : 𝑁𝑢 ≤  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 2⁄ − 1. 
Par contre, en New OFDM, il vérifie : 𝑁𝑢 ≤  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 − 1; 
 Chaque sous-trame binaire est codée en constellation M-QAM (de taille constante pour 
l’OFDM conventionnel ou variable pour l’OFDM adaptatif, M étant la taille de la QAM) ; 
 Avec l’approche OFDM conventionnel, les sous-porteuses d’ordres 0 et 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 2⁄  sont 
inutilisées. Les sous-porteuses d’indices 𝑁𝑢 + 1 à  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 2⁄ − 1 sont fixées à zéro ainsi 
que leurs conjuguées (d’indices 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 2⁄  à  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 −  𝑁𝑢). Par ailleurs, dans l’approche 
New OFDM, seules les sous-porteuses d’indice 0 et d’indices 𝑁𝑢 + 1 à 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 sont fixées à 
zéro; 
 La modulation OFDM est réalisée via une transformée de Fourier inverse (IFFT) de 
taille 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇. Un préfixe cyclique est inséré dans le domaine temporel, de manière à ce que 
le nombre total d’échantillons par symbole OFDM soit : 𝑁𝑡𝑜𝑡 =  𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 + 𝑁𝐶𝑃 ; 
 Le symbole OFDM résultant est ensuite converti en signal analogique via un DAC de 
fréquence d’échantillonage 𝐹𝑆. En fonction du nombre de sous-porteuses utiles 𝑁𝑢, la 
bande passante effective du signal OFDM est donnée par : 𝐵𝑃 = 𝐹𝑆 ∙ 𝑁𝑢 𝑁𝑡𝑜𝑡⁄ . Quant au 
débit utile, il s’obtient en combinant les équations (51) et (54). 
4.2.2.3 Comparaison OFDM vs NRZ-OOK 
Ce paragraphe a pour but d’analyser les résultats obtenus avec l’OFDM en termes de 
budget optique et de distance pour une comparaison à débit identique avec la modulation 
NRZ-OOK. Le signal OFDM simulé est généré via la technique DCO-OFDM et les 
paramètres utilisés, spécifiés au Tableau 4.6. La puissance en sortie du laser est de 10 dBm 
comme en NRZ-OOK. La Figure 4.13 présente d’une part, les résultats obtenus à 10 Gb/s en 
termes de puissance optique reçue (POR) pour 20 km de fibre et d’autre part, en fonction de la 
distance de transmission à BO = 15 dB. Le BER cible est fixé à 10
-3
.  D’après le Tableau 4.7, 
nous montrons qu’à 10 Gb/s, l’OFDM permet de réaliser pour 20 km de fibre, un budget 
optique de 21,6 dB (é𝑞𝑢𝑖𝑣𝑎𝑙𝑒𝑛𝑡 à 𝑢𝑛 𝑡𝑎𝑢𝑥 𝑑𝑒 𝑝𝑎𝑟𝑡𝑎𝑔𝑒 𝑑𝑒 ∶ 1 × 64 𝑢𝑡𝑖𝑙𝑖𝑠𝑎𝑡𝑒𝑢𝑟𝑠). Ceci 
représente un gain en puissance optique de 4,1 dB par rapport au NRZ-OOK. 




(a) (b)  
Figure 4.13 : Résultats OFDM vs NRZ-OOK à 10 Gb/s : (a) BER vs POR pour 20 km, (b) 
BER vs distance de transmission pour BO = 15 dB. 
Tableau 4.6 : Paramètres du signal OFDM. 
Taille de la FFT/IFFT 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 = 512 
Format de modulation 4QAM (𝑏𝑘 = 2) 
Fréquence d’échantillonage du DAC/ADC 𝐹𝑆 = 10 𝐺𝑆/𝑠 
Taille du préfixe cyclique (échantillons) 𝑁𝐶𝑃 = 0 
Espacement entre sous-porteuses ∆𝑓 = 𝐹𝑆 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 = 19,53 𝑀𝐻𝑧⁄  
Nombre de sous-porteuses utiles 𝑁𝑢 = 255 
Bande passante effective du signal OFDM 𝐵𝑃 = 𝐹𝑆 ∙ 𝑁𝑢 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇⁄ = 5 𝐺𝐻𝑧 
Débit utile 𝐷 =∑𝑏𝑘
 𝑁𝑢
𝑘=1
∙ 𝐹𝑆 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇⁄ = 10 𝐺𝑏/𝑠 
Tableau 4.7 : Performances à 10 Gb/s pour BER cible = 10
-3
. 
 POR (dBm) BO (dB) L (km) 
OFDM -11,6 21,6 75 
NRZ-OOK -7,5 17,5 22,4 
OFDM vs NRZ-OOK ∆POR(dBm)= 4,1 dB ∆BO(dB)= 4,1 dB ∆L(km)= 52,6 km 
Nous montrons également que l’OFDM permet d’atteindre une distance de fibre 
d’environ 75 km à 10 Gb/s pour un BO = 15 dB : soit 52,6 km correspondant à plus du double 
de la distance atteinte par la modulation NRZ-OOK à débit identique. 




De ce qui précède, l’OFDM démontre bien un très bon intérêt pour le PON car permet de 
réaliser des budgets optiques assez intéressants (𝐵𝑂 ≥ 21𝑑𝐵) tout en étant robuste face à la 
dispersion chromatique de la fibre à haut débit. C’est pour cette raison, que nous proposons 
l’étude de l’OFDM-PON comme solution alternative pour le haut débit en systèmes IM/DD.  
4.3 OFDM-PON en systèmes IM/DD : Simulations & Résultats 
Dans cette section, nous présentons les résultats obtenus avec la liaison OFDM-PON de la 
Figure 4.12, en implémentant les techniques OFDM présentées au chapitre 3. Les paramètres 
des composants constituant le canal optique restent inchangés par rapport aux précédentes 
études. Pour rester dans un contexte PON, le budget optique attendu doit être au moins égal à 
21 dB : ceci permettra de coupler 64 utilisateurs au réseau OFDM-PON simulé. Le signal 
OFDM est généré avec MATLAB selon les techniques d’implémentation précédemment 
décrites (en chapitre 3) puis converti en signal analogique via un DAC de fréquence 𝐹𝑆 =
12𝐺𝑆/𝑠 et de résolution 8 bits. Les autres paramètres du signal OFDM (nombre de sous-
porteuses utiles, nombre d’entrées de l’IFFT/FFT, taille du préfixe cyclique, bande passante 
du signal OFDM), seront rappelés si nécessaires. 
4.3.1 Performances des techniques DCO- et ACO-OFDM en systèmes PON IM/DD 
La Figure 4.14 présente des exemples de signal ACO et DCO-OFDM tels qu’ils ont été 
implémentés avec MATLAB.  
 
Figure 4.14 : Signal ACO-OFDM et DCO-OFDM générés avec MATLAB. 
Le signal (ACO unipolaire et DCO bipolaire) module le laser autour d’une composante 
continue (correspondant au courant de polarisation du laser). Le Tableau 4.8 présente les 
paramètres OFDM utilisés. 
 




Tableau 4.8 : Paramètres du signal OFDM simulé. 
Signal OFDM DCO ACO 
Format de Modulation 4/16QAM 4/16QAM 
Taille de la FFT/IFFT (𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇) 512 512 
Fréquence d’échantillonage du DAC/ADC (𝐹𝑆) 12 𝐺𝑆/𝑠 12 𝐺𝑆/𝑠 
Taille du préfixe cyclique (𝑁𝐶𝑃) 8 8 
Espacement entre sous-porteuses (∆𝑓 = 𝐹𝑆 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇)⁄  23,4 𝑀𝐻𝑧 23,4 𝑀𝐻𝑧 
Nombre de sous-porteuses utiles (𝑁𝑢) 255 128 
Bande passante du signal OFDM 6 𝐺𝐻𝑧 6 𝐺𝐻𝑧 
Débit utile pour 𝑏𝑘 = 2 : (𝐷 = ∑ 𝑏𝑘
 𝑁𝑢
𝑘=1 ∙ 𝐹𝑆 𝑁𝑡𝑜𝑡)⁄  11,8 𝐺𝑏/𝑠 5,9 𝐺𝑏/𝑠 
4.3.1.1 Impact du courant de polarisation et de la puissance RF du signal OFDM 
La Figure 4.15 présente les résultats de simulation obtenus lorsqu’on fait varier la 
puissance RF du signal OFDM et le courant de polarisation du laser, dans le cas d’une liaison 
OFDM de 20 km de fibre avec un BO = 21 dB. Cette étude vise à déterminer la puissance RF, 
nécessaire pour un courant 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 donné, permettant d’éviter/de minimiser toute distorsion du 
signal qui pénaliserait les performances du système. On remarque que pour l’ACO-OFDM 
(Figure 4.15(a)) respectivement DCO-OFDM (Figure 4.15(c)) que le BER est meilleur à 
𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 50 𝑚𝐴  respectivement 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 60 𝑚𝐴. En ces courants de polarisation, lorsqu’on fait 
varier la puissance RF du signal OFDM, on obtient les résultats de Figure 4.15(b) et Figure 
4.15(d). L’analyse de ces deux figures montre une courbe qui présente une allure en « V » 
justifiant de l’amélioration du BER due à l’augmentation de la puissance RF dans la zone 
linéaire de fonctionnement du laser jusqu’à sa dégradation dans la zone de saturation. On 
observe le même comportement du BER quand on fait varier à puissance RF fixe, le courant 
de polarisation du laser. Dans ce cas, la dégradation des performances est due à l’impact des 
effets du clipping (aux faibles courants) ou de la saturation (aux forts courants) du laser. De 
cette étude, nous retiendrons que pour une distance de 20 km avec un BO = 21 dB, il faudrait 
dimensionner (𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 50 𝑚𝐴, 𝑃𝑅𝐹 = 12 𝑑𝐵𝑚) pour l’ACO-OFDM et (𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 60 𝑚𝐴, 𝑃𝑅𝐹 =
11 𝑑𝐵𝑚) pour la DCO pour avoir le BER optimal. Par conséquent, ce sont ces données que 
nous utiliserons par la suite pour étudier les performances de l’ACO et la DCO. 





Figure 4.15 : Performances obtenues à 20 km pour BO = 21 dB : (a) BER fonction de la 
puissance RF (signal ACO) et de 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠, (b) BER fonction de la puissance RF (signal ACO) 
pour 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 50 𝑚𝐴, (c) BER vs puissance RF (signal DCO) et de 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 (d) BER vs puissance 
RF (signal DCO) pour 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 60 𝑚𝐴. 
4.3.1.2 Performances en termes de budget optique et distance pour l’ACO et la DCO-OFDM 
La Figure 4.16(a) présente les résultats obtenus à 20 km avec les techniques DCO et 
ACO pour différents formats de modulation QAM à puissances optiques émises identiques. 
Le BER se dégrade avec l’affaiblissement de la puissance optique reçue (POR) et ce, plus 
rapidement en 16QAM qu’en 4QAM pour chacune des deux techniques étudiées. Cela se 
justifie par le fait qu’à faibles POR, le bruit du récepteur domine la transmission, dégradant le 
SNR, donc le BER. Et plus on transmet de bits (16QAM) plus la transmission est mauvaise. 
Par ailleurs, pour comparer les deux techniques (ACO et DCO), il est important de noter qu’à 












(a) (b)  
Figure 4.16 : BER vs POR pour différents formats de modulation QAM en ACO et DCO. 
A constellations identiques, la technique ACO présente de meilleurs BER en 
comparaison avec la DCO pour un débit réduit de moitié. A débit égal, la DCO est meilleure 
que l’ACO et pour une puissance d’émission de 9,2 dBm, on observe une pénalité en 
puissance de l’ACO par rapport à la DCO de 3,1 dB. Cette pénalité est due au fait que la 
moitié de la puissance est répartie dans les sous-porteuses ne transportant aucune transmission 
de données (source de bruit). Le Tableau 4.9 présente les valeurs de POR obtenues à 20 km 
pour un BER = 10
-3
.  
Tableau 4.9 : POR obtenues à 20 km pour un BER = 10
-3
. 
 Popt = 9,2 dBm Popt = 4,6 dBm 
Type OFDM DCO ACO DCO ACO 
4QAM -14,1 -15,2 NA -16,5 
16QAM -8,7 -11  
NA : Non atteint (Aucune valeur n’est identifiée pour le cas concerné). 
Ceci permet de montrer qu’avec une puissance optique de 9,2 dBm, il est possible à 20 
km, de réaliser une liaison DCO-OFDM à 11,8 Gb/s avec un BO = 23,3 dB pour un BO = 
20,2 dB en technique ACO à débit identique. Par contre, en réduisant la puissance émise de 
moitié, le BER cible n’est plus garanti à 20 km pour la DCO, alors qu’en ACO, une liaison de 
5,9 Gb/s est toujours possible même avec un BO = 21,1 dB. 




La Figure 4.16(b) présente les performances en termes de distance réalisable pour 
chacune des teux techniques avec un BO = 21 dB. En plus des observations faites 
précédemment, on montre qu’il est possible avec cette valeur de BO et une Popt = 9,2 dBm, 
d’effectuer une liaison DCO de 11,8 Gb/s sur environ 33,3 km. Par contre à débit moitié 
(même M-QAM) et puissance identique, on peut toujours réaliser 2,5 fois cette distance (85 
km) avec l’ACO. Si on diminue la puissance optique de moitié pour l’ACO (même M-QAM), 
on atteint 20 km. 
Cette étude permet d’affirmer qu’à débit identique, c’est la technique DCO qui est plus 
intéressant à implémenter car plus performante que l’ACO. Par contre, à constellation 
identique (M-QAM), c’est la technique ACO qui présente l’avantage d’être plus performante 
avec un débit moitié de la DCO. Dans ces conditions, elle présente également l’avantage 
d’être efficace en puissance optique. 
4.3.2 Etude des techniques ACO améliorées 
4.3.2.1 Analyse des performances des techniques ACO basées sur le « Noise-Cancellation » 
La Figure 4.17 présente les résultats obtenus en implémentant les techniques NC-ACO et 
INC-ACO dans la liaison optique simulée. Une modification a été apportée en technique NC-
ACO théorique pour laquelle le BER s’est avéré mauvais en présence d’un canal optique 
réaliste (cf. Figure 4.17). Pour l’améliorer, nous avons revu le principe de base (cf section 
3.3.2.1). Pour chaque paire d’échantillons détectée à la réception, au lieu de forcer à zéro 
l’échantillon le plus faible (supposé avoir subi l’impact du bruit de transmission), nous 
proposons l’algorithme ci-après. En comparant l’amplitude des échantillons de la paire reçue : 
 l’échantillon le plus faible reçoit la valeur absolue de la différence d’amplitudes précédée 
du signe ‘-’ au lieu d’être forcé à zéro (reste négatif); 
 l’échantillon de plus grande amplitude de la paire reçoit la valeur absolue de la différence 
(donc reste positif) ; 
De cette manière, le signal reconstitué présente une forme bipolaire comme à la 
génération du signal ACO avant le clipping. On peut voir à la Figure 4.17(a) en B2B, une 
amélioration du BER d’au moins une décade par rapport à l’ancien algorithme (théorique). 
Une comparaison avec les techniques NCDC-ACO et INC-ACO montre également d’une 
part, qu’en combinant la technique NC-ACO au DC-ACO (NCDC-ACO) avec la méthode 
proposée, on obtient aucun gain en performance par rapport au NC-ACO. D’autre part, nous 
montrons grâce aux résultats de la Figure 4.17(b) que la technique ACO présente de meilleurs 




BER en regard de la POR, par rapport aux techniques NC-ACO et NCDC-ACO. Cette 
performance peut être encore améliorée avec la technique INC-ACO. C’est le cas par exemple 
à BER = 10
-3
, la technique INC-ACO présente un gain en puissance d’envrion 0,7 dB par 
rapport à l’ACO à 20 km. Par conséquent, on conclut que la technique du Noise-Cancellation 
n’est pas efficace dans un canal optique sans considération de l’estimation du bruit comme en 
technique INC-ACO. Fort des résultats de la technique INC-ACO par rapport à l’ACO, il 
serait intéressant d’approfondir ses performances au sein du canal optique sur fibre. 
(a) (b)
@ (B2B) @ (20 km)
 
Figure 4.17 : Etude du BER fonction de POR des techniques ACO, NC-ACO et INC-ACO 
OFDM en configurations (B2B) et 20 km. 
Dans ce qui suit, nous évaluerons les performances de la technique DC-ACO au sein du 
canal optique. Nous savons que la technique de diversité combinée peut être améliorée grâce 
au choix d’un coefficient de poids optimal 𝛼 dénommé « Weighting Factor ». 
4.3.2.2 Impact du Weigthing factor sur la DC-ACO  
La Figure 4.18 présente l’allure du BER en fonction de  𝛼 pour différents formats de 
modulation QAM. On remarque dans chaque cas étudié que le BER présente un point optimal 
à la valeur 𝛼 = 0,5 conforme à la valeur annoncée en théorie dans la littérature [222]. 
L’analyse de ces résultats permet d’affirmer que la variation de 𝛼 de 0 à 0,5 permet d’obtenir 
une performance constructive du BER et destructive lorsque 𝛼 > 0,5. Ainsi pour l’étude de la 
technique DC-ACO dans le canal optique, nous allons considérer la valeur 𝛼 = 0,5. 






Figure 4.18 : Impact du Weigthing factor 𝛼  sur les performances du BER à BO = 21 dB. 
4.3.2.3 Etude comparative de l’ensemble des techniques ACO-OFDM améliorées 
La Figure 4.19 présente les performances obtenues avec les techniques ACO en termes 
de budget optique pour différentes constellations QAM et distances de fibre.  
 
Figure 4.19 : Performances des techniques ACO en fonction du budget optique pour différents 
formats QAM à 20 km. 
La technique INCDC-ACO est une combinaison des techniques INC-ACO et DC-ACO, 
testée dans le but éventuel de réaliser un gain en performance additionnel. La technique IACO 
est la méthode OFDM conventionnelle de la New IACO décrite au chapitre 3. L’analyse des 
résultats permet d’affirmer contrairement à ce qui est obtenu dans un canal plat AWGN, que 








rapport à la technique ACO. Ceci résulterait du fait de l’état « chirpé » du canal optique qui 
n’est pas plat sur toute la bande passante du signal. De ce fait, l’utilisation des techniques U-
OFDM et IACO n’apporte aucun intérêt additionnel sur le BER. Les deux techniques 
concernées sont proposées initialement pour améliorer la démodulation en minimisant 
l’impact du bruit sur la transmission pour un canal supposé plat. L’effet du bruit combiné à la 
distorsion du canal optique pourrait induire d’autres erreurs de détection sans une estimation 
préalable. C’est pour cela que l’utilisation des techniques INC-ACO, DC-ACO et INCDC-
ACO permet par contre d’améliorer les performances obtenues par l’ACO. Le Tableau 4.10 
présente à 20 km, l’ensemble des BO réalisés à BER = 10-3 par chacune des techniques ACO 
étudiées. On en déduit qu’il est possible de réaliser des liaisons de 20 km au débit utile de 
11,8 Gb/s pour un BO = 20,3 dB avec les techniques ACO, U-OFDM et IACO et un BO d’au 
moins 1dB de plus avec les techniques INC-ACO et DC-ACO (ce qui garantit un taux de 
partage de 1 × 64). 
Tableau 4.10: BO réalisés à 20km pour un BER = 10
-3



























11,8 Gb/s 20,3 dB 20,3 dB 20,3 dB 21,2 dB 21,6 dB 21,8 dB 
D’autre part, en comparant les techniques INC-ACO et DC-ACO, on note une meilleure 
performance de la DC-ACO résultant du fait de l’utilisation de la diversité combinée en plus 
de l’estimation de l’offset en DC réalisée par la INC-ACO. De ce fait, pour les faibles valeurs 
de BO, le gain en BER apporté par la DC-ACO est d’au moins une décade. Ce gain diminue 
lorsqu’on tend vers des valeurs de BO plus importantes où les composantes « paires » et 
« impaires » du signal ACO reçu présentent les mêmes informations. Ainsi, l’utilisation de la 
diversité combinée n’apporte aucun gain supplémentaire à la démodulation. C’est pour cela 
qu’à BER = 10-3, le BO réalisé par chacune des deux techniques (INC-ACO et DC-ACO) est 
quasiment identique. De plus, on justifie également le fait que la technique INCDC-ACO 
présente des performances similaires à celles de la DC-ACO. Par suite à la Figure 4.20(a), on 
montre qu’on peut atteindre environ 97 km à BER = 10-3 et BO de 21 dB, avec une liaison 




INC-ACO de 5,9 Gb/s pour 14 km de moins en ACO. Avec la DC-ACO, environ 110 km sont 
possibles. Par contre, à débit identique avec la DCO (liaison à 11,8 Gb/s, ie 4QAM-DCO), les 
résultats comparatifs pour un BO = 21 dB, sont présentés à la Figure 4.20(b). 
@ (BO = 21 dB)
(a) (b)
@ (BO = 21 dB)
 
Figure 4.20 : BER vs distance de transmission avec BO = 21 dB pour : (a) chacune des 
techniques ACO étudiées et, (b) comparaison avec la DCO à 11,8 Gb/s. 
On montre que pour un même BER cible = 10
-3
, la distance atteinte respectivement par les 
techniques DCO, DC-ACO et INC-ACO est d’environ respectivement 33,3 km, 30 km et 
24,1 km. Des résultats présentés en Figure 4.16(b) et Figure 4.20(b), nous montrons que les 
techniques INC-ACO et DC-ACO sont de très bons candidats face à l’ACO pour être 
envisagées comme solutions potentielles dans les futurs réseaux d’accès PON. Elles 
présentent de meilleures performances par rapport à l’ACO, par opposition aux techniques U-
OFDM, IACO et NC-ACO et ont su montrer leur meilleure démodulation, même dans un 
canal optique réaliste. Cependant à débit identique, la technique DCO présente de meilleurs 
BERs face aux techniques INC-ACO et DC-ACO pour le BO considéré. Ceci permet 
d’affirmer pour des valeurs de  𝐵𝑂 ≥ 21 𝑑𝐵, que la technique DCO est serait un très bon 
choix pour les réseaux d’accès NG-PON. 
4.4 Implémentation du New OFDM dans un canal optique 
Dans cette section, nous présentons les résultats de simulation pour le PON avec certaines 
techniques OFDM choisies en utilisant l’approche New OFDM présentée au chapitre 3.  




4.4.1 Validation de l’approche New OFDM 
La Figure 4.21 présente les résultats obtenus en faisant varier d’une part, la puissance RF 
du signal DCO au point de polarisation 𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠 = 60 𝑚𝐴 pour différents préfixes cycliques, et 
d’autre part en évaluant l’impact du préfixe cyclique pour différentes tailles de FFT. Le 
Tableau 4.11 présente les paramètres du signal OFDM simulé en DCO avec les deux 
approches. 
@ (20 km, BO = 21 dB)
@ (20 km, BO = 21 dB)
(a) (b)  
Figure 4.21 : Comparaison de l’approche OFDM conventionnel vs New OFDM : (a) BER vs 
Puissance RF pour différents préfixes cycliques (CP) en technique DCO, (b) Impact du CP sur 
le BER pour différentes tailles de FFT. 
Tableau 4.11 : Paramètres du signal OFDM simulé. 
Signal OFDM DCO New DCO 
Format de Modulation 4/16QAM 4/16QAM 
Taille de la FFT/IFFT (𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇) 512 256 
Fréquence d’échantillonage du DAC/ADC  (𝐹𝑆) 12 𝐺𝑆/𝑠 12 𝐺𝑆/𝑠 
Taille du préfixe cyclique (𝑁𝐶𝑃) 8 8 
Espacement entre sous-porteuses  (∆𝑓 = 𝐹𝑆 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇)⁄  23,4 𝑀𝐻𝑧 46,8 𝑀𝐻𝑧 
Nombre de sous-porteuses utiles (𝑁𝑢) 255 255 
Nombre d’échantillons (𝑁𝑡𝑜𝑡) émis par symbole OFDM 520 520 
Bande passante du signal OFDM 6 𝐺𝐻𝑧 6 𝐺𝐻𝑧 
Débit utile pour 𝑏𝑘 = 2 : (𝐷 = ∑ 𝑏𝑘
 𝑁𝑢
𝑘=1 ∙ 𝐹𝑆 𝑁𝑡𝑜𝑡)⁄  11,8 𝐺𝑏/𝑠 11,8 𝐺𝑏/𝑠 




D’après les résultats de la Figure 4.21(a) pour une liaison DCO-OFDM à 11,8 Gb/s (20 
km, BO = 21 dB), on montre que sans utilisation de préfixe cyclique (CP = 0), le BER de la 
New DCO présente une pénalité d’environ 0,3 décade par rapport au DCO conventionnel. Par 
contre, avec un CP = 3.13%, les deux approches OFDM présentent des performances quasi-
similaires. Pour apporter une explication, il suffit de se souvenir que dans l’approche New 
OFDM, la partie imaginaire de chaque symbole OFDM complexe est juxtaposée dans le 
domaine temporel avec la partie réelle pour transmettre un signal réel. 
De ce fait, si CP = 0, alors la propagation dans le canal optique, conduirait à une 
interférence destructive de certains échantillons (partie réelle/partie imaginaire) du symbole 
OFDM. Par contre, avec un CP suffisant, puisque le canal reste le même en DCO qu’en New 
DCO, on observe une quasi-superposition des courbes de performance. Afin d’évaluer 
l’impact du préfixe cyclique sur la performance système (BER), nous montrons à la Figure 
4.21(b) qu’il suffit d’un préfixe cyclique de 0,4% pour que la technique New DCO présente 
des performances similaires à la DCO conventionnelle dans les mêmes conditions d’étude. 
Par conséquent, on peut étudier les performances d’autres techniques OFDM 
conventionnel avec l’approche New OFDM. 
4.4.2 Performances de techniques New OFDM dans une liaison PON IM/DD 
Cette partie est consacrée à l’évaluation des performances de quelques techniques OFDM 
avec l’approche New OFDM dans un contexte PON IM/DD. La puissance optique émise est 
maintenue égale à 9,2 dBm. 
4.4.2.1 Performance de la New DCO 
La Figure 4.22 présente les performances obtenues en termes de budget optique et de 
distance de transmission en implémentant la DCO suivant les deux approches OFDM avec les 
paramètres du Tableau 4.11. L’analyse des résultats permet d’affirmer que les performances 
de la New DCO épousent parfaitement celles réalisées par la technique DCO conventionelle 
que ce soit en B2B pour différentes constellation QAM que pour n’importe quelle distance de 
fibre. Ces résultats en plus de ceux de la Figure 4.21 permettent de conclure que la technique 
New DCO implémentée avec un préfixe cyclique de 0,4% réalise tout comme la DCO, un 
débit binaire de 23,5 Gb/s pour 20 km et un BO = 18 dB. De plus, la même technique permet 
à budget optique identique (taux de partage de 32 utilisateurs) de réaliser un débit utile de 
11,8 Gb/s sur 39 km de distance.  




En considérant la même approche avec la technique ACO, les résultats obtenus sont 
présentés à la Figure 4.23. Les paramètres de simulation utilisés pour générer les signaux 
ACO et New ACO sont présentés au Tableau 4.12. 
Tableau 4.12 : Paramètres du signal OFDM simulé. 
Signal OFDM ACO New ACO 
Format de Modulation 4/16QAM 4/16QAM 
Taille de la FFT/IFFT (𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇) 512 256 
Fréquence d’échantillonage du DAC/ADC  (𝐹𝑆) 12 𝐺𝑆/𝑠 12 𝐺𝑆/𝑠 
Taille du préfixe cyclique (𝑁𝐶𝑃) 8 8 
Espacement entre sous-porteuses  (∆𝑓 = 𝐹𝑆 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇)⁄  23,4 𝑀𝐻𝑧 46,8 𝑀𝐻𝑧 
Nombre de sous-porteuses utiles (𝑁𝑢) 128 128 
Nombre d’échantillons (𝑁𝑡𝑜𝑡) émis par symbole OFDM 520 520 
Bande passante du signal OFDM 6 𝐺𝐻𝑧 6 𝐺𝐻𝑧 
Débit utile pour 𝑏𝑘 = 2 : (𝐷 = ∑ 𝑏𝑘
 𝑁𝑢
𝑘=1 ∙ 𝐹𝑆 𝑁𝑡𝑜𝑡)⁄  5,9 𝐺𝑏/𝑠 5,9 𝐺𝑏/𝑠 
 
Figure 4.22 : Comparaison DCO vs New DCO pour différentes QAM : (a) BER vs BO en 
B2B et 20 km, (b) BER vs distance de transmission pour BO = 18 dB à débits identiques. 
4.4.2.2 Performance de la New ACO 
On peut également remarquer que les performances obtenues avec la New ACO sont 
quasiment identiques à celles réalisées par la technique ACO conventionnelle. Les résultats de 
@ BO = 18 dB
(a) (b)




la Figure 4.23 en témoignent. On peut après une étude en termes de puissance optique reçue 
(cf. Figure 4.23(a)), montrer que pour une 16QAM (débit binaire de 11,8 Gb/s), la New ACO 
permet d’atteindre 20 km avec une POR = -11 dBm, soit environ un BO = 20,4 dB. Pour un 
BO = 18 dB, on montre, avec le même débit, à la Figure 4.23(b) qu’il est possible avec la 
New ACO (respectivement l’ACO) d’atteindre une distance d’environ 35,6 km. 
 
Figure 4.23 : Comparaison ACO vs New ACO pour différentes QAM : (a) BER vs POR en 
B2B et 20 km, (b) BER vs distance de transmission pour BO = 18 dB à débits identiques. 
Le Tableau 4.13 résume les performances obtenues avec les techniques New DCO et New 
ACO à travers le canal optique réaliste.  
Tableau 4.13 : Liaisons New DCO et New ACO à 11,8 Gb/s pour un BER = 10
-3
. 
 New DCO New ACO 
BO (dB) 18 18 
Distance (km) 38,5 35,6 
 
On déduit qu’avec un débit de 11,8 Gb/s que la New ACO permet d’approcher la 
distance de transmission réalisée par la New DCO pour un BO = 18 dB (taux de partage de 
132 en contexte PON). De ce fait, face à la technique DCO conventionnel, la technique 




@ BO = 18 dB




4.4.2.3 Performance des techniques New DCO, New INC-ACO et DC-ACO 
Une comparaison à BO = 21 dB et débit identique (11,8 Gb/s) a été effectuée avec les 
techniques New DCO, New INC-ACO et DC-ACO (cf. Figure 4.24). L’analyse des résultats 
conclue qu’à débit identique, la technique New DCO offre en général de meilleurs BER par 
rapport aux techniques DC-ACO et New INC-ACO. Le Tableau 4.14 résume les 
performances obtenues à BER = 10
-3
 pour un BO = 21 dB. On en déduit que la DC-ACO 
permet de réaliser des distances de transmission proches de la DCO-OFDM. 
@ (BO = 21 dB)
 
Figure 4.24 : BER vs distance de transmission à 11,8 Gb/s et BO = 21 dB pour les techniques 
New DCO, New INC-ACO et DC-ACO. 
Tableau 4.14 : Performances obtenues à 11,8 Gb/s pour un BO = 21 dB et un BER = 10
-3
. 
 New DCO New INC-ACO DC-ACO 
Distance (km) 33,3 24,1 30 
 
La  présente les résultats obtenus avec les techniques New DCO, New ACO, New INC-
ACO et DC-ACO lors d’une étude à 11,8 Gb/s en termes de distance atteinte pour différents 
budgets optiques. Le BER du système est fixé à 10
-3
. Pour des valeurs de BO inférieures à 18 
dB, la technique ACO réalise quasiment les mêmes distances de transmission que la DCO 
(soit 40 km). Quant aux techniques New INC-ACO et DC-ACO, elles permettent un gain 
additionnel d’environ 8 à 15 km grâce à leur meilleure démodulation. Ceci permet de conclure 
qu’elles sont de très bons candidats pour le XG-PON. Mais au-delà d’un BO = 18 dB, c’est la 




technique DCO qui offre de bonnes performances : ceci permet d’affirmer que la technique 
DCO et particulièrement la New DCO-OFDM est le candidat idéal pouvant répondre 
aux exigeances du NG-PON. 
Le Tableau 4.15 résume l’ensemble des résultats obtenus ci-dessus à 11,8 Gb/s et BER = 10-3. 
Ce point nous permet de valider les techniques pouvant être utilisées pour le canal optique 
réaliste ainsi que leurs performances pour le cas étudié. On reprend les notations suivantes : 
Nu : Nombre maximal de sous-porteuses 
portant l’information ; 
NBIFFT : Nombre des blocs IFFT ; 
NBFFT : Nombre des blocs FFT ; 
Conv : Méthode OFDM conventionelle 







Tableau 4.15 : Comparaison des techniques OFDM étudiées à 11,8 Gb/s ; BER = 10
-3
 
et 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 = 512. 
Techniques OFDM Nu NBIFFT NBFFT 
Distance 
atteinte avec 
BO = 18 dB 
Distance 
atteinte avec 
BO = 21 dB 
DCO 
Conv 








255 1 1 35,6 km 7,2 km 
New 






128 1 1 
Mauvaise performance en 
canal optique réaliste New 
INC-ACO 
Conv 




128 1 1 35,6 km 7,2 km 
New 
DC-ACO Conv 128 3 2 50 km 30 km 
INCDC-ACO Conv 128 4 3 52 km 31.5 km 
N.B : En méthode New, la complexité de calcul est réduite de moitié par rapport au Conv. 
Jusqu’à présent, notre implémentation de l’OFDM n’a été simulée que dans le cas où le 
nombre de bits par sous-porteuse est constant et l’énergie distribuée est la même pour toutes 
les sous-porteuses. Afin d’optimiser le système, il peut être intéressant d’évaluer les 
performances des différentes techniques OFDM pour le cas où le nombre de bits transmis par 
sous-porteuse est variable. Ceci nous permet d’aborder la dernière partie de cette thèse, 
consacrée à la montée en débit dans les réseaux d’accès optiques. 
4.5 Etude de la montée en débit dans une liaison PON IM/DD 
Dans cette section, l’objectif poursuivi consiste à étudier l’AMOFDM en implémentant 
les techniques adaptives décrites en section 2.2.3 : il s’agit de l’algorithme de Levin-Campello 
(LC) et la méthode du Minimization E-Tight (MET) proposée dans cette thèse. 
4.5.1 Validation du Levin-Campello (LC) avec les techniques OFDM simulées 
Ce paragraphe a pour but de présenter les  résultats obtenus en implémentant la méthode 
LC avec la technique DCO. Pour ce faire, nous reprenons la liaison OFDM de la Figure 4.12 
avec les paramètres du Tableau 4.11. Dans un premier temps, chaque sous-porteuse OFDM 
est modulée avec des symboles pilotes (codés 4QAM) et d’énergie unitaire. Le signal OFDM 
résultant est alors transmis dans le canal. A la réception, le SNR et le BER sont estimés via 
l’EVM mesuré sur chacune des sous-porteuses selon l’équation (32). Le SNR estimé est 
envoyé en entrée de l’algorithme adaptatif (LC ou MET) qui se charge d’optimiser la 
distribution de bits et d’énergie de manière à ce que le taux d’erreur binaire moyen tende vers 
la valeur BER cible. La Figure 4.26 présente les distributions de : SNR mesuré, du nombre de 




bits, de l’énergie émise et du BER par sous-porteuse, obtenues avant et après l’étape du 
Levin-Campello (LC) pour 20 km de fibre. Les paramètres du signal DCO utilisé ainsi que 
ceux du canal optique sont les mêmes que précédemment. 































































































































































































































Figure 4.26 : Paramètres d’état pour 20 km de fibre : (a) avant et (b) après Levin-Campello. 
On peut voir à la Figure 4.26(a) qu’avant l’étape du (LC), toutes les sous-porteuses reçoivent 
la même énergie et le même nombre de bits. Après estimation du canal, on remarque que le 
BER s’améliore en fonction de l’augmentation du SNR (ce qui est conforme à la théorie de 
l’information). Ainsi, il est possible d’allouer plus de bits aux sous-porteuses présentant un 
fort SNR. C’est ce qu’on observe à la Figure 4.26(b) après le Levin-Campello où la 
distribution des bits est en parfaite accord avec le SNR qui épouse l’allure du canal. Pour 
garantir le BER cible (ici égal à 10
-3
), l’énergie totale est redistribuée en fonction du nombre 
de bits par sous-porteuse, tout en respectant la contrainte d’énergie (cf. Equations (76)-(77)). 
C’est la raison pour laquelle à la Figure 4.26(b), les valeurs de BER sont bien distribuées 
autour du BER cible. 
4.5.2 Performances du Levin-Campello avec les techniques OFDM étudiées 
La Figure 4.27 présente le débit atteint à 20 km avec la méthode (LC) en fonction de BO 
pour différentes techniques OFDM et un BER cible = 10
-3
.  
































@ (20km / BER = 1e-3)
@ (LC)
 
Figure 4.27 : Comparaison (Débit vs budget optique) des techniques DCO, New DCO, INC-
ACO, New INC-ACO et DC-ACO avec la méthode de Levin-Campello (LC). 
La première observation est que le débit augmente lorsque le BO diminue (saturation de la 
photodiode) et ce, pour toutes les techniques simulées. De même, pour des BO faibles, on 
remarque que la DCO avoisine des débits de l’ordre du double de celui des techniques INC-
ACO et DC-ACO. Par exemple, à 20 km et un BO = 12 dB, le débit de la DC-ACO est de 
17,4 Gb/s pour environ 32,6 Gb/s avec la DCO. Ce débit diminue avec l’augmentation du BO 
et atteint 19,2 Gb/s pour la DCO et 12,3 Gb/s pour la DC-ACO à un BO = 21 dB, soit un gain 
en débit de 6,9 Gb/s avec la DCO. De plus, des budgets optiques de l’ordre de 28 dB peuvent 
être atteints à 20 km avec des débits avoisinant les 4 Gb/s pour la DCO et 3,4 Gb/s pour INC-
ACO et DC-ACO. Les techniques INC-ACO et DC-ACO réalisent approximativement les 
mêmes performances quel que soit le BO. Que l’on soit en OFDM conventionnel comme en 
New OFDM, la performance réalisée est la même : ceci permet de conclure que l’approche 
New OFDM serait également une solution intéressante pour l’AMOFDM dans les réseaux 
d’accès NG-PON. Pour terminer, on peut conclure que l’AMOFDM New DCO est un très 
bon candidat pour la montée en débit dans les réseaux d’accès NG-PON.  
4.5.3 AMOFDM New DCO : Etude comparative des méthodes (LC) vs (MET) 
La Figure 4.28 présente les résultats de simulation obtenus à 20 km en comparant pour 
un BER cible =  10
-3
, les performances des méthodes adaptatives (LC) et (MET).  
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Figure 4.28 : Comparaison (LC vs MET) en techniques New DCO pour 20 km de distance et 
un BER cible = 10
-3
. 
En fonction du canal (estimation du SNR), on remarque que les deux méthodes 
présentent des distributions quasi-similaires de bits et d’énergie. De plus, au niveau BER 
moyen, la distribution du BER est sérrée autour de la valeur cible comme attendue. Ainsi, on 
peut affirmer sans aucun doute que la méthode (MET) proposée est réellement une très bonne 
alternative pour réaliser la montée en débit dans les réseaux d’accès avec l’OFDM. 
Pour évaluer les performances de la méthode (MET), une étude en termes de débit et de 
distance de transmission est faite en comparaison avec la méthode du Levin-Campello (LC). 
Les résultats obtenus avec la technique New DCO sont présentés à la Figure 4.29.  










































@ (BO = 21 dB)


















































@ (BO = 21 dB)
@ (New DCO)
(a) (b)  
Figure 4.29 : (a) Comparaison (Débit vs Distance) des méthodes (LC) et (MET) pour 
différents BER et BO = 21 dB avec la technique New DCO, (b) Comparaison (Débit vs 
Distance) des techniques New DCO et DC-ACO pour BO = 21 dB avec la méthode MET. 




), les débits obtenus avec la méthode 
(MET) sont quasi-similaires à ceux réalisés avec la méthode (LC) (cf. Figure 4.29(a)). Ces 
valeurs de BER correspondent respectivement aux gaps Γ = 3,18 et Γ = 4,61 pour 
l’optimisation avec le Levin-Campello (cf. Tableau 2.3). L’analyse des résultats montre, que 
le débit diminue avec l’augmentation de la distance de transmission, ce qui est en partie 
justifié par l’impact de la dispersion chromatique avec le chirp du laser. Quant aux 
performances de la méthode (MET), elles sont quasi-superposées avec les performances du 
Levin-Campello. Ainsi, on montre avec les résultats correspondants au BER cible = 3,8×10-4 
(différent des valeurs de BER données au Tableau 2.3) qu’on arrive avec la méthode MET à 
optimiser le débit sans aucune table de Γ𝑘 = Γ. Les résultats obtenus sont justifiés par le fait 





. En conclusion, on montre que la méthode (MET) permet d’optimiser le 
débit de transmission quelle que soit la valeur du BER cible pour des performances 
similaires au (LC). En l’implémentant avec les techniques New DCO et DC-ACO, on montre 
pour un BO = 21 dB, qu’il est possible avec les paramètres de canal simulé, de réaliser un 
débit de 10 Gb/s sur une distance de 70 km en New DCO pour 55 km en DC-ACO. De telles 
performances conviennent bien aux réseaux d’accès NG-PON (taux de partage 164) pour un 
déploiement dans les métropoles de pays en développement. 





Dans ce chapitre, nous avons décrit la modélisation des composants d’un canal optique 
réaliste pour l’implémentation des techniques OFDM étudiées au chapitre 3. Grâce au 
traitement du signal (MATLAB) combiné à la modélisation sous VPI (logiciel de simulation 
système), le comportement réaliste des composants optiques a été pris en compte avec 
l’utilisation de paramètres issus de mesures expérimentales et des modèles de composants 
réalistes. 
La validation du canal simulé par l’utilisation du NRZ-OOK, montre qu’en doublant le débit 
de transmission de 5 à 10 Gb/s, la distance décroît de plus de 80 km à environ 22,4 km. Cela 
représente une perte d’environ ¾ de la distance initiale. De plus, à 10 Gb/s, la liaison NRZ-
OOK simulée est limitée à une distance maximale de 22,4 km pour un BER égal de 10
-3
 et un 
BO = 15 dB. Une comparaison à débit identique avec l’OFDM a montré que l’OFDM pouvait 
atteindre une distance d’environ 75 km à 10 Gb/s pour un même BO, soit plus du double de la 
distance atteinte par le NRZ-OOK. Face à cette performance prouvée de l’OFDM qui lui 
permette de surpasser les limitations induites par le NRZ-OOK, nous avons ensuite examiné 
les performances des techniques OFDM traitées au chapitre précédent. Pour le cas d’un canal 
réaliste, un résumé des résultats obtenus à BO = 18 et 21 dB est présenté au Tableau 4.15. 
Nous avons montré que les techniques INC-ACO et DC-ACO sont de très bons candidats face 
à l’ACO pour être envisagées comme solutions potentielles dans les futurs réseaux d’accès 
PON. Elles présentent de meilleures performances par rapport à l’ACO, par opposition aux 
techniques U-OFDM, IACO et NC-ACO et ont su montrer leur meilleure démodulation, 
même dans un canal optique réaliste. Cependant, à débit identique, la technique DCO présente 
de meilleurs BER face aux techniques INC-ACO et DC-ACO pour un BO = 21 dB. Nous 
avons par ailleurs étudié l’approche New OFDM et montré qu’elle réalise des performances 
similaires à l’OFDM conventionnel que seulement lorsqu’on utilise un préfixe cylique d’au 
moins 0,4%. Dans ce cas, plusieurs techniques OFDM ont été comparées. On montre d’une 
part, que les techniques DCO et New DCO réalisent des performances similaires et même 
constat avec les techniques ACO et New ACO. Pour un BO = 18 dB (taux de partage 132 en 
contexte PON) avec un débit de 11,8 Gb/s, on montre que, face à la technique DCO 
conventionnel, la technique New ACO présente un intérêt pour le XG-PON avec une 
complexité réduite en temps de calcul. D’autre part, à débit identique et pour un BO = 21 dB 
(taux de partage 164 en contexte PON), on montre que la DC-ACO permet de réaliser des 
distances de transmission proches de la DCO. Malgré la meilleure démodulation des 




techniques New INC-ACO et DC-ACO (très bons candidats pour le XG-PON), nous avons 
montré qu’au-delà d’un BO = 18 dB, c’est la technique New DCO-OFDM qui est à même 
d’être le candidat idéal pour répondre aux exigeances du NG-PON. 
 L’évaluation de la montée en débit (modulations adaptatives ou AMOFDM) a montré 
que pour 20 km de fibre, lorsque le BO passe de 28 à 12 dB, la New DCO réalise un gain en 
débit de 0,6 à environ 15,2 Gb/s par rapport à la technique DC-ACO. Nous démontrons 
également dans les mêmes conditions, que les techniques INC-ACO et DC-ACO réalisent 
approximativement les mêmes performances quel que soit le BO. Que l’on soit en OFDM 
conventionnel comme en New OFDM, la performance réalisée est la même : ceci permet de 
conclure que l’approche New AMOFDM est également une solution intéressante pour la 
montée en débit dans les réseaux d’accès NG-PON. Et dans ces conditions, la New DCO 
serait un très bon candidat. 
L’implémentation de la méthode (MET) permet d’optimiser le débit de transmission 
quelle que soit la valeur du BER cible pour des performances similaires au (LC). Avec les 
techniques New DCO et DC-ACO, on montre pour un BO = 21 dB, qu’il est possible avec la 
liaison simulée, de réaliser des débits de 10 Gb/s sur une distance de 70 km en New DCO ou 
55 km en DC-ACO. De telles performances conviennent bien pour un réseau d’accès NG-










Conclusion générale & perspectives 
Dans le contexte de réseaux d’accès optiques, les systèmes de transmission IM/DD à 
base de fibre optique se sont très vite déployés dans le monde, face à la limitation en termes 
de bande passante imposée par les systèmes conventionnels sur paire cuivrée ou câble coaxial. 
Dans ce manuscrit, il est bien clair que lorsque le débit et/ou la distance de transmission 
augmente, l’ISI est en partie responsable de la dégradation des performances d’une 
transmission IM/DD. Pour répondre aux besoins incessants en bande passante des utilisateurs, 
les normalisations IEEE et ITU ont introduit le FTTH (Fiber To The Home) et les systèmes à 
plus de 10 Gb/s NG-PON sont attendus. Il est prévu pour le NG-PON2, des débits atteignant 
les 40 Gb/s sur environ 60 km ou plus, avec des taux de partage d’au moins 64 utilisateurs, 
sans modification possible de l’infrastructure de base. Dans ce cas, des formats de modulation 
à efficacité spectrale meilleure que le NRZ pourraient être retenus. L’OFDM est une solution 
pour accroître l’efficacité spectrale, tout en garantissant une meilleure performance et une 
grande robustesse face aux canaux sélectifs en fréquence comme la fibre optique. 
Le chapitre 1 introduit la structure des réseaux optiques avec un intérêt particulier pour le 
réseau optique passif et son évolution cœur de l’étude. De plus, les normes et les standards qui 
orientent cette étude, ont été détaillés. Le G-PON et l’EPON continuent d’être déployés à 
travers le monde tandis que le XG-PON commence plus ou moins à être mis en service en 
attendant un changement d’infrastructure opéré par le NG-PON2. Même si le TDM-PON ou 
l’OFDM-PON n’ont pas été retenus pour le NG-PON2, ils restent envisageables avec 
l’apparition sur le marché de nouveaux composants très hauts débits et bas-coûts ou grâce à 
l’implémentation de nouvelles techniques de modulation et le traitement de signal, sans 
oublier l’utilisation des codes correcteurs d’erreurs. 
Le chapitre 2 décrit chacun des éléments d’une liaison optique classique et en 
l’occurrence, les composants d’un canal IM/DD à base de fibre. De cette façon, les limitations 
imposées par chacun des composants de la chaine de transmission ont été décrites. Chaque 
phénomène essentiel a été passé en revue et son impact sur le système expliqué. De plus, le 
comportement en fréquence du canal IM/DD a été abordé pour illustrer son impact sur le 
signal transmis. Nous avons aussi étudié quelques formats et techniques de modulation 
avancées. Cette partie a permis de réfléchir sur l’intérêt d’utiliser d’autres formats de 
modulation, autres que le NRZ pour surpasser les limitations en termes de débit et de distance. 
A ce propos, des méthodes adaptatives telles que : le Water-Filling, les algorithmes de Chow 
et de Levin-Campello ont été étudiées. Une solution alternative au Levin-Campello, 




dénommée « Minimization E-Tight (MET) » a été proposée dans ce travail pour la montée en 
débit. Elle présente l’avantage d’optimiser le débit en regard du canal de transmission et ce 
pour n’importe quel BER cible. 
Dans le chapitre 3, nous avons rappelé les différentes architectures OFDM optiques 
présentes dans la littérature. Une mention particulière a été consacrée à l’architecture IM/DD 
pour son architecture simple et peu coûteuse en termes de réalisation et de fonctionnement. 
Dans ce chapitre, la majorité des techniques OFDM souvent utilisées en systèmes IM/DD ont 
également été traitées. Leurs performances en présence d’un canal plat AWGN ont été 
analysées et l’ensemble des résultats essentiels a été résumé au Tableau 3.1. Dans ce contexte, 
une méthode alternative d’implémentation de l’OFDM (New OFDM) a été étudiée et notre 
étude a montré que pour une taille 𝑁𝐼𝐹𝐹𝑇 ≥ 64, un gain en temps de calcul par bit maximal 
d’environ 54,3% peut être réalisé avec cette nouvelle approche en comparaison avec 
l’approche OFDM conventionnel. Dans le long terme, elle pourra permettre de réaliser des 
systèmes bas coûts ou moins gourmands en énergie, tels que recherchés dans cette thèse pour 
les réseaux d’accès optiques dans les métropoles de pays en développement. Avec la New 
OFDM, la technique dite New IACO a été proposée et permet pour un canal plat AWGN 
d’améliorer les performances (BER) de l’ACO pour atteindre celles des techniques NC-ACO 
et INC-ACO. 
Ainsi dans le chapitre 4, après avoir modélisé le canal optique et les composants 
optoélectroniques avec des paramètres réalistes, une évaluation des performances de la 
modulation NRZ-OOK a été validée. Ensuite, les performances du NRZ-OOK ont été 
comparées avec celles de l’OFDM à débit identique. De cette étude comparative, il ressort 
que l’OFDM permet de surpasser les limitations du NRZ-OOK. Par ailleurs, les techniques 
OFDM décrites au chapitre 3 pour le cas d’un canal plat AWGN ont été testées dans un cas 
réaliste. Il ressort dans un premier temps, que non seulement la technique NC-ACO n’est pas 
appropriée pour un canal optique (car non performante par rapport à l’ACO conventionnel) 
mais aussi que les techniques U-OFDM et IACO n’apportent aucun gain additionnel de 
performance. Les seules techniques améliorées capables de démontrer leurs performances 
face à l’ACO, sont les techniques INC-ACO et DC-ACO. Elles permettent pour un taux de 
partage 1×64, d’atteindre des débits de 10 Gb/s après 55 km avec l’utilisation de méthodes 
adaptatives. De plus, à débit et BO identiques, la technique DCO permet d’atteindre 70 km. 
Ceci fait de la DCO le meilleur candidat OFDM pour le NG-PON. L’approche New OFDM a 
été traitée et nous avons montré qu’avec un préfixe cyclique d’au moins 0,4%, ses 
performances sont similaires à celles de l’OFDM conventionnel pour une complexité en 




temps de calcul réduite de moitié. Après une comparaison entre les méthodes (LC) et (MET), 
notre étude a montré que la méthode (MET) est une très bonne alternative pour la montée en 
débit dans l’accès sans contrainte liée à la connaissance du gap comme avec la méthode (LC). 
En conclusion générale, nous avons montré que les méthodes adaptatives combinées avec 
l’approche New OFDM constituent un réel intérêt pour les réseaux d’accès NG-PON bas-
coûts, surtout pour des liaisons temps réels incluant des modulateurs/démodulateurs à base de 
DSP ou FPGA. 
Pour les travaux à venir, nous proposons entre autres, quelques perspectives : 
 Avec les paramètres simulés, il serait intéressant de tester expérimentalement toutes les 
techniques développées et simulées sur un banc de test réel, afin d’en évaluer les 
performances et pouvoir valider les résultats de simulation. 
 Notre étude s’est axée uniquement sur l’architecture IM/DD du réseau optique. Ceci 
implique que les performances en termes de budget optique ne sont pas importantes. Pour 
améliorer ces performances en termes de budget optique et de distance, on fait souvent 
recours à l’utilisation d’amplificateurs optiques. Ainsi, il serait intéressant d’étudier les 
différentes configurations d’amplification optique, à savoir : la pré/post amplification et 
l’amplification en ligne. 
 Des études complémentaires, sur la base de ce modèle de canal optique réaliste,seraient 
intéressantes à mener, comme celle portant sur la bande de cohérence du canal étudié, afin 
d’estimer le nombre de sous-porteuses minimal à utiliser pour réaliser la transmission 
OFDM. 
 Un approfondissement des simulations pourrait être fait pour l’ADO-OFDM et la New 
DC-ACO. A ce sujet, il serait intéressant de tester experimentalement leur implémentation 
afin d’en évaluer les performances.  
 Dans la littérature, certains auteurs utilisent la technique « DFT-precoded OFDM » pour 
améliorer les performances des liaisons OFDM (réduction du PAPR et amélioration du 
BER). Une étude dans ce sens serait aussi intéressante avec l’utilisation des techniques 
traitées dans cette thèse. 
 On pourrait également envisager l’étude d’une nouvelle forme de systèmes OFDM 
appelés « OFDM/OQAM (OFDM Offset-QAM)» qui utilisent des formes d’onde 
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Le Tableau A.1 présente les paramètres physiques extraits d’un laser DFB type 14B7M 
utilisé lors d’un projet collaboratif ANR auquel a participé Xlim. Ces paramètres ont été 
obtenus pendant l’étude de la caractérisation statique et dynamique du laser. 
Tableau A.1 : Paramètres physiques extraits DFB type 14B7M [66]. 
Paramètres Valeurs 
Coefficient de recombinaison et d’émission spontanée (B) 10-16m3/s 





Chirp ou Facteur de Henry (𝛼𝐻) 2.68 





Durée de vie d’un photon (τp) 1.48ps 
Pertes de miroir optique (αmin) 2715m
-1
 















Facteur d’émission spontanée (βsp) 4 x 10
-6
 
Facteur de confinement (Γ) 0.4 
Indice de groupe (ng) 3.7 





Efficacité de couplage de la fibre 30% 
Largeur de raie (∆ν) 0.1MHz (Valeurs : 0-10MHz) 
 
Annexe2 
L’obtention de la solution optimale du RA et MA en considérant les fonctions de 
Lagrange (67) et (68) est menée dans cette partie de notre étude. Tout d’abord nous 




de minimisation passe par la résolution de la dérivée première qui s’annule à zéro. Ainsi, en 
posant : 
ℒ𝑅𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑅𝐴) = ∑𝑏𝑘
𝑁𝑢
𝑘=1















ℒ𝑀𝐴(𝜀𝑘, 𝜆𝑀𝐴) = ∑𝜀𝑘
𝑁𝑢
𝑘=1















En se rappelant que 𝑙𝑛(𝑥) = 𝑙𝑜𝑔2(𝑥) ∙ 𝑙𝑛(2) et admettant qu’il existe un point optimal 
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} + 𝜆𝑅𝐴 ∙ 𝑙𝑛(2) = 0 
𝐴2 = {
𝑔𝑘
𝛤 + 𝜀𝑘 ∙ 𝑔𝑘





+ 𝜆𝑅𝐴 ∙ 𝑙𝑛(2) = 0 
Ainsi on démontre que la solution optimale de (67) est de la forme 
𝛤
𝑔𝑘
+ 𝜀𝑘 = −
1
𝜆𝑅𝐴 ∙ 𝑙𝑛(2)




D’une manière analogique à (67), la résolution du problème (68) pour l’optimisation du MA 
serait de la forme : 
𝛤
𝑔𝑘
+ 𝜀𝑘 = −
1
𝜆𝑀𝐴 ∙ 𝑙𝑛(2)
= 𝐾 = 𝐶𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒 (136) 
Par conséquent, la résolution des deux problèmes d’optimisation RA et MA est de la forme : 
𝛤
𝑔𝑘
+ 𝜀𝑘 = 𝐾 = 𝐶𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒 (137) 
L’équation (137) est connue sous le nom de solution de Water-filling. 
 
Annexe3 
Dans cette partie, nous proposons notre méthode d’allocation de bits et de puissance 
basée sur le Levin-Campello mais fonctionnelle quelle que soit la valeur du BER désirée et 
pour laquelle 𝛤𝑘 ≠ 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒. Nous l’avons baptisé : MET pour « Minimization and E-
Tight ». En effet cet algorithme repose sur le fait que pour un BER cible quelconque (ne 
provenant d’aucune table 𝛤 = 𝑓(𝐵𝐸𝑅) prédéfinie), le gap  𝛤𝑘 et le nombre de bits optimal 𝑏𝑘 
que chaque sous-porteuse 𝑘 peut transporter sont estimés. Pour ce faire, on reprend les 




































La minimisation de la fonction 𝑓(𝑏𝑘) conduirait à une distribution quasi-optimale de bits 𝑏𝑘 
associée à 𝑆𝑁𝑅𝑘 pour un BER cible donné. Cette minimisation est implémentable avec 
Matlab en utilisant la fonction fminbnd() pour des valeurs de 𝑏𝑘 comprises entre 0 et le 
nombre maximal de bits supportés par le DAC. 
Après l’obtention de cette distribution de bits, la deuxième phase du Levin-Campello dite 
« E-Tight » est ensuite implémentée pour respecter la contrainte d’énergie imposée par le 
système.  
Annexe4 
Dans cette partie, nous présentons une analyse de la partie utile 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  du signal 𝑥𝐴𝐶𝑂 émis 




comme étant la somme de composantes impaire 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  et paire 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ . En reprenant l’équation 
(87) pour 𝑛 impair, on aura pour le signal 𝑥𝐴𝐶𝑂 antisymétrique : 


































En considérant la partie impaire de 𝑋𝐴𝐶𝑂(𝑛), on peut montrer via la Figure A. 1, que :  
𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) = 𝑥(𝑘) + (−𝑥(𝑘))𝐶 (141) 
Où (−𝑥(𝑘))𝐶 est le signal résultant du clipping de la partie négative du signal 𝑥(𝑘) qui est 
issue de la sortie du bloc IFFT de la Figure 3.9(a). 𝑥𝐴𝐶𝑂 représente le signal clippé uniplaire 




) = (−𝑥(𝑘))𝐶 (142) 
 
Figure A. 1 : (a) signal 𝑥(𝑘) à la sortie de l’IFFT en ACO-OFDM, (b) composante impaire du 
signal 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) après clipping, (c) différence entre partie impaire de  𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) et 
signal (−𝑥(𝑘))𝐶  , (d) signal (−𝑥(𝑘))𝐶. 










































Avec ℱ l’opérateur de transformée de Fourier et ℱ−1 son inverse. De l’équation (143), on 
déduit que : 




 𝑥(𝑘) (144) 
 
Dans ce qui suit, nous présentons une analyse du contenu de la partie 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′  du 
signal 𝑥𝐴𝐶𝑂 émis en ACO-OFDM conventionnel. Nous savons déjà que le signal discret  𝑥𝐴𝐶𝑂 
peut être considéré comme étant la somme de composantes impaire 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  et paire 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ . En 
reprenant l’équation (140) pour 𝑛 pair, on aura : 


































Ainsi en remplaçant l’équation (141) et (142) dans (145), on obtient : 






































Figure A. 2 : (a) signal 𝑥(𝑘) à la sortie de l’IFFT en ACO-OFDM, (b) Module du signal 𝑥(𝑘), 
(c) signal(− 𝑥(𝑘)) clippé, (d) signal résultant de 𝑥(𝑘) + 2(−𝑥(𝑘))𝐶. 
On peut déduire de la Figure A. 2 que : 
|𝑥(𝑘)| = (𝑥(𝑘) + 2 ∙ (−𝑥(𝑘))
𝐶
) (147) 
Par conséquent, l’équation (147) devient : 









∙ ℱ[𝑥(𝑘)] (148) 
Par suite, 





En clair, le 𝑛è𝑚𝑒élément pair de 𝑋𝐴𝐶𝑂(𝑛) dans le domaine temporel, donné par 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘) 
représente la moitié du signal |𝑥(𝑘)| tandis que le 𝑛è𝑚𝑒élément impair de 𝑋𝐴𝐶𝑂(𝑛) dans le 
domaine temporel, donné par 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  représente la moitié du signal 𝑥(𝑘). Ceci fait qu’on 
observe à la Figure A. 3, que le signal 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ (𝑘) est positif unipolaire tandis que le signal 𝑥𝑜𝑑𝑑
′  
est bipolaire. De ce fait, ces deux signaux représentant les parties paires et impaires dans le 
domaine temporel de 𝑋𝐴𝐶𝑂(𝑛) comportent tous deux, des données utiles du signal 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) 
émis. Ceci permet donc de les utiliser à la réception pour améliorer la démodulation du signal 





Figure A. 3 : (a) signal 𝑥𝑜𝑑𝑑
′ , (b) signal 𝑥𝑒𝑣𝑒𝑛
′ . 
Annexe5 
Dans ce paragraphe, nous détaillons analytiquement le principe mathématique de la 
démodulation INC ACO. Rappelons que la démodulation INC ACO est basée sur 
l’implémentation conjointe de l’algorithme d’identification VCW, l’estimation de l’Offset en 
DC et du processus de « Noise-Cancellation » associé à la technique N-C ACO. 
Afin de garantir une meilleure démodulation, l’impact de l’Offset en DC dans le 
processus de démodulation est à prendre en considération. Ainsi, en considérant les Figure 3.8 
et Figure 3.27, on peut écrire : 





𝑁 𝑘𝑛 = 𝑥𝐴𝐶𝑂(𝑘) + 𝑑 + 𝑤1(𝑘)  (150) 
Où 𝑥𝐴𝐶𝑂 représente le signal ACO-OFDM discret transmis dans le canal, 𝑑 et 𝑤1 
respectivement l’Offset en DC et le bruit après égalisation des symboles reçus. ?̂?𝐴𝐶𝑂 
représente les symboles égalisés et 𝑦𝐴𝐶𝑂 leurs correspondants dans le domaine temporel. 
Autrement dit, 𝑦𝐴𝐶𝑂 est la transformée inverse de Fourier de ?̂?𝐴𝐶𝑂. 
 Grâce au processus de VCW, on détecte la position des échantillons (initialement zéros à 
l’émission) ayant subi l’impact de l’Offset en DC. A ce stade, via la propriété d’antisymétrie 
(86) et l’opération de clipping (82), l’identification peut être facilitée grâce au critère de 
choix: 




 𝑦𝐴𝐶𝑂 (𝑛 +
𝑁
2
) − 𝑑  (151) 
Où 𝑛 = 0, 1, … ,
𝑁
2




𝐻0:    𝑦𝐴𝐶𝑂(𝑛) > 0, 𝑦𝐴𝐶𝑂 (𝑛 +
𝑁
2
) = 0 
𝐻1:    𝑦𝐴𝐶𝑂(𝑛) = 0 , 𝑦𝐴𝐶𝑂 (𝑛 +
𝑁
2
) > 0 
 (152) 
Avec la condition (151), le processus de VCW permet de détecter les positions 𝐼 =
{𝑛𝑖 , 𝑖 = 0, 1, … ,
𝑁
2




𝑠𝑖 𝐻0 𝑒𝑠𝑡 𝑣𝑟𝑎𝑖𝑒
𝑖        𝑠𝑖 𝐻1 𝑒𝑠𝑡 𝑣𝑟𝑎𝑖𝑒
  (153) 
En fonction des positions 𝐼 identifiées par le processus de VCW, on est en mesure 







= 𝑑 + 𝑒(𝑛)  (154) 
Avec 𝑒(𝑛) la fonction d’erreur associée (de puissance proportionnelle à 4/𝑁² fois la 
puissance de 𝑤1(𝑘)). Pour des valeurs 𝑁 ≥ 64, l’estimée de 𝑒(𝑛) peut être négligée et dans ce 
cas, on admet ?̂? comme l’approximation de l’Offset en DC. 
 L’estimation de l’Offset en DC étant faite, on est en mesure d’éliminer/minimiser 
l’impact du de l’Offset en DC (155) ainsi que celui du bruit (156) sur le signal grâce à :  
𝑦1(𝑛) = {
𝑦𝐴𝐶𝑂(𝑛) − ?̂? 𝑠𝑖 𝑛 ∈ 𝐼
0                     𝑠𝑖 𝑛 ∈ 𝐼
  (155) 
𝑦2(𝑘) = {
𝑦1(𝑘)            𝑠𝑖 𝑦1(𝑘) ≥ 0
0                     𝑠𝑖 𝑦1(𝑘) < 0
  (156) 
Avec 𝑘 = 0, 1, … , 𝑁 − 1. Une fois l’étape (156) atteinte, le signal est quasi-débarrassé des 
distorsions induites par le canal plat AWGN. Par conséquent, on peut enfin démoduler via 
FFT et restaurer les données directement des sous-porteuses impaires. 
Annexe6 
Dans cette partie, nous démontrons que les signaux OFDM et New OFDM présentent un 
même PAPR. Ceci découle du fait qu’avec la technique New OFDM, le signal généré 
présente des valeurs de variance et de pic maximal, toutes deux, moitié de celles 
correspondant au signal généré en O-OFDM conventionnel. En système OFDM, pour des 
valeurs N ≥ 64, l’amplitude du signal complexe OFDM peut être modélisée par une 
gaussienne de moyenne nulle et de variance 𝜎2 égale à la puissance totale du signal 
complexe 𝑥(n). La fonction densité de probabilité associée au signal complexe 𝑥(n) est 










)  (157) 
Les amplitudes des parties réelles et imaginaires de 𝑥(n) peuvent être approximées par des 
distributions gaussiennes de moyenne nulle et de variance 𝜎2/2. Considérant la symétrie 
hermitienne utilisée dans l’obtention d’un signal OFDM réel (à partir d’une IFFT de taille 
2N), on montre que le signal O-OFDM conventionnel 𝑥2𝑁(𝑛) correspondant au signal 
complexe 𝑥(𝑛) présente aussi une distribution gaussienne de moyenne nulle et de 
variance 𝜎2. Ainsi le signal OFDM conventionnel présente une puissance maximale et une 
puissance moyenne identiques au signal complexe 𝑥(𝑛). En considérant l’équation (110) pour 
un préfixe cyclique fixé à zéro, la puissance moyenne du signal New OFDM  𝑥𝑡(𝑛) est de : 
𝐸{|𝑥𝑡(𝑛)|











  (158) 
Or, la puissance maximale du signal 𝑥𝑡(n) peut s’obtenir à partir de : 
𝑚𝑎𝑥{|𝑥𝑡(𝑛)|
2} = 𝑚𝑎𝑥 {𝑚𝑎𝑥{𝑥𝑅(𝑛)
2},𝑚𝑎𝑥{𝑥𝐼(𝑛)
2}}  (159) 
En supposant des constellations M-PSK, on peut écrire :  
𝑚𝑎𝑥{𝑥𝑅(𝑛)
2} =  𝑚𝑎𝑥{𝑥𝐼(𝑛)
2}} = 𝐾2  (160) 
Ceci implique que la relation (159) revient à : 
𝑚𝑎𝑥{|𝑥𝑡(𝑛)|
2} = 𝐾2  (161) 
De la même façon, pour le signal 𝑥2𝑁(𝑛), on déduit sa valeur maximale à partir de l’analyse 
effectuée avec le signal OFDM complexe 𝑥(n) correspondant de taille N. Ainsi, 
𝑚𝑎𝑥{|𝑥2𝑁(𝑛)|
2} ≅ 𝑚𝑎𝑥{|𝑥(𝑛)|2} = 𝑚𝑎𝑥 {𝑥𝑅(𝑛)
2 + 𝑥𝐼(𝑛)
2}  (162) 





2} = 2𝐾2  (163) 
L’équation (162) revient donc à: 
𝑚𝑎𝑥{|𝑥2𝑁(𝑛)|
2} ≅  2𝐾2  (164) 
Par suite, le PAPR défini par le rapport : 𝑃𝐴𝑃𝑅 =  
𝑚𝑎𝑥{𝑥(𝑛)}
𝐸{|𝑥(𝑛)|2}
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L’évolution rapide des services et applications multimédias (Internet haut débit, 3G, LTE) a entrainé un besoin 
chez les clients qui contraint les opérateurs à augmenter le débit de tous les segments du réseau, y compris le réseau 
d’accès. Les solutions utilisant la fibre optique tendent à remplacer progressivement les liaisons câblées (cuivre ou 
coaxial) afin de garantir des capacités de transfert plus importantes. La fibre optique est un medium très attractif car son 
atténuation linéique est très faible et sa bande passante importante. Cependant la dispersion chromatique de la fibre 
associée au chirp des sources optiques limite la montée en débit dans les futurs réseaux d’accès optiques (débits au-delà 
de 10 Gb/s) NG-PON (Next Generation Passive Optical Network). Dans ce contexte, des formats de modulation à 
efficacité spectrale meilleure que le NRZ pourraient être retenus. L’OFDM est une solution pour accroître 
l’efficacité spectrale, tout en garantissant une meilleure performance et une grande robustesse face aux canaux 
sélectifs en fréquence comme la fibre optique. Dans ce travail de thèse, nous avons proposé de nouvelles techniques 
d’implémentation de l’OFDM pour le NG-PON et évalué leurs performances dans un canal IM/DD. Nous avons montré 
par des simulations système dans un canal optique réaliste, que les techniques New DCO, New INC-ACO et DC-ACO 
sont capables d’augmenter les limitations de distances de transmission imposées par la modulation NRZ-OOK (Non-
Return to Zero On-Off Keying) avec l’utilisation de composants bas coût. Ainsi, nous avons montré qu’avec les méthodes 
«MET (Minimization E-Tight)» et Levin-Campello, les techniques New DCO et DC-ACO permettent de réaliser des 
débits de 10 Gb/s sur une distance de 70 km en New DCO et 55 km en DC-ACO avec un taux de partage de 1×64. Cela 
permet d’affirmer que l’approche New AMOFDM serait un bon candidat pour le déploiement de réseaux d’accès 
optiques dans les métropoles de pays en développement. 
Mots clés : NG-PON, NRZ-OOK, OFDM, IM/DD, New AMOFDM. 
Deployment of NGPON optical access networks in metropolitan cities of developing countries: 
proposition of new OFDM implementation techniques. 
Abstract 
The rapid development of multimedia services and applications such as broadband Internet, 3G, LTE, has led customers 
to force operators to increase throughput of all network segments, including the access network. Solutions using optical 
fiber tend to gradually replace cable based-copper or coaxial communications to ensure larger transfer capacity. The 
optical fiber is a very attractive medium because its linear attenuation is very low and its bandwidth very high. However, 
the chromatic dispersion of the fiber associated with the chirp of the optical sources limit the rise in flowrate in future 
optical access networks (beyond rates of 10 Gb/s) NG-PON (Next Generation Passive Optical Network). In this context, 
modulation formats with higher spectral efficiency than NRZ-OOK could be selected. OFDM is a solution to increase the 
spectral efficiency, while ensuring a better performance and high robustness against frequency selective channel such as 
fiber optics. In this thesis, we proposed a new OFDM techniques implementation for NG-PON and evaluated their 
performance in an IM/DD channel. We showed by simulations system of a realistic optical channel, that New DCO, New 
INC-ACO and DC-ACO OFDM techniques are able to increase the limited transmission distances imposed by the NRZ-
OOK modulation with the use of low-cost components. Thus, we showed that using the “Minimization and E-Tight 
(MET)”or the Levin-Campello algorithm, the New DCO and DC-ACO techniques permit to achieve data rates of 10 Gb/s 
with a split ratio of 1 × 64 over a distance of 70 km with New DCO and 55 km for DC-ACO. Then we conclude that the 
New AMOFDM approach is a good choice for the deployment of optical access networks in metropolitan cities of 
developing countries. 
Keywords : NG-PON, NRZ-OOK, OFDM, IM/DD, New AMOFDM. 
